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ANOTACE

Tento text se zabyva Cdcislicovym zpracovanim signall v systémech uréenych
k monitorovani a Fizeni leteckého provozu. Konkrétné se vénuje systémim
zalozenych na mérfeni rozdili ¢asu prichodu signald. Hlavni napini a téelem préace je
navrh a vybér algoritmd slouZicich k extrakci parametrd signalu, jez jsou soucasti
uvedenych lokaliza¢nich systému. Kazdy algoritmus je nasledné podroben
numerické simulaci, jejimz vystupem je vyhodnoceni pfesnosti odhadnutych
parametrq.

KLIiCOVA SLOVA

Cislicové zpracovani signalt, ¢asomeérné systémy, pasivni radary, uréeni TDOA,
odhady frekvence

ANNOTATION

This text deals with digital signal processing methods intended to use in systems for
air traffic monitoring and control. Specifically, it is dedicated to systems based
on measurements of signals’ times of arrival differences. The choice and design of
proper algorithms dedicated for extraction of signal’'s parameters is the main goal of
the thesis. Such information is used in mentioned surveillance systems. Each
algorithm is evaluated by means of numerical simulation. With its output we are able
to statistically explore the deviation of estimated parameters value.
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digital signal processing, passive radars, TDOA measurement, frequency estimation
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1 UvOoD

PfredloZzena disertacni prace se zabyva cislicovymi metodami zpracovani signalu
pasivnich sledovacich prostfedkd uréenych k monitorovani a Fizeni leteckého
provozu. Cislicové zpracovani signald je védni disciplinou vychazejici zejména
z matematiky, v pfipadé implementace algoritmd je vSak nutnd i zevrubna znalost
systéeml jako celku, stejné jako orientace na poli hardwarovych analogovych
a digitélnich prostfedkd v systému pouzitych. Prvni ¢ast textu je proto vénovana
popisu sledovacich systémda, jejich rozdéleni dle principu €innosti a poté nasleduje
detailni rozbor tématu presnosti uréeni polohy pro skupinu tzv. ¢asomérnych
systémud. Z&kladnim poznatkem této Casti je fakt, Ze presnost stanoveni polohy
letounu je dana presnosti méfeni rozdild €ast pfichodu signalu na jednotlivé
pfijimaci stanice systému a je tedy nezbytné, aby navrhované algoritmy presné
méreni ¢asu umoznovaly.

Po velmi zbézném uvedeni zakladnich definic a metodiky prace nasleduje v kap. 6
popis hardwarovych prostfedkd. Nejprve je vysvétlen pojem digitalni pfijima¢ a jeho
zakladni rozdily oproti pfijimaci analogovému. DalSi odstavce kapitoly jiz obsahuji
popis vlastnosti a vyznamu parametri obecnych analogovych komponentd, daraz je
pfitom kladen na vysvétleni a definici parametrd analogové-cislicového prevodniku,
jako zakladniho stavebniho bloku digitalniho pfijimace. Neni zde popisovan obecné
znamy proces vzorkovani Casové spojitych signall. Je ale uveden princip tzv.
podvzorkovani, tedy situace, kdy vzorkujeme ne zcela v souladu se znamym
Shannon-Kotélnikovym vzorkovacim teorémem. Posléze jsou uvedeny statické a
dynamické parametry analogové-Cislicovych prevodniku, pficemz dle charakteru
aplikace tohoto textu, jsou detailngji rozebirany parametry urCujici chovani
prevodniku pro signal s rychlymi zménami v ¢ase, tedy parametry dynamické.

Hlavni néplni pace jsou kapitoly 7 a 8, které se vénuji pred-zpracovani resp.
samotnému zpracovani signall. Pred-zpracovanim jsou mysSleny procesy, které
pfimo neslouzi k extrakci parametrd signalu, ale k ex post zlepSeni vlastnosti
vzorkovaciho procesu. Jde o metody zvySeni dynamického rozsahu a vzorkovaci
frekvence, ¢emuz pfirozené musi byt pfizpisobeno i vzorkovani samotné, jedna se
ovSem o metody, které jsou aplikovany az na vzorkovana data. Konkrétné je probiran
pfinos prevzorkovani a paralelniho ¢asové prokladaného vzorkovéani u néjz je
uvedena pfi¢ina, dusledky a moznosti odhadu chyb mezi jednotlivymi analogové-
Cislicovymi prevodniky. Posledni ¢&ast textu, nikoliv vS8ak svym vyznamem, je
vénovana zpracovani signall, vybéru vhodnych metod, odvozeni a ovéfeni jejich
vlastnosti. VZdy je vySetfena zavislost pfesnosti metody na tfidé zvolenych signalu
(viz odstavec 5.1) jako funkce poméru vykonu signélu k vykonu zkreslujiciho Sumu.
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Jako prvni jsou popsany metody méfeni ¢asu pfichodu signalu od nejjednodussich
vysvétlen princip pfevodu signalu na jeho Casové-frekvencéni distribuci. V této
reprezentaci probiha zjiStovani pritomnosti signalu na vstupu pfijimaée a pro
stanovenou pravdépodobnost faleSného poplachu je vySetfena pravdépodobnost
s jakou je signal detekovan. Nakonec jsou uvedeny algoritmy ziskani informace
o nosné frekvenci signalu, i zde se pfitom uvazuje vyuziti jeho Casové frekvenéni
distribuce.

Vysledky numerickych simulaci jsou prezentovany formou grafli. Tam, kde to bylo
Ucelné a mozné, jsou rovnéz shrnuty v tabulkach. Grafickych vystupt je pomérné
mnoho a jsou vzdy uvedeny pfimo v pfislusné kapitole textu pfi jejich diskusi. Jsem si
védom, Ze toto umisténi maze nékomu pfipadat jako zbyte€né naruSeni plynulosti
textu, presto jsem vSak tento zpusob vyhodnotil jako vhodnéjSi, nez zarazeni
vysledk( do pfiloh dokumentu, kdy by doslo k jejich alespon ¢asteénému odtrzeni.
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2 PASIVNI SLEDOVACI SYSTEMY

Vyzkum a vyvoj néstroju prazkumu uréenych k detekci a lokalizaci radarovych
prostfedki ma v Cechéch respektive Ceskoslovensku velice dlouhou tradici a saha
az do padesatych let minulého stoleti. V této dobé byla popsana a posléze
patentovana ,Casomérné-hyperbolickd“ metoda urovani polohy [1]. Tento jeji
pavodni nadzev v soudobé odborné literatufe spatfime jen vyjimecné, i kdyZz velmi
pfesné vystihuje podstatu metody. Rovnéz zohlednuje fakt, Ze kofeny metody
vychazi z Britského leteckého navigac¢niho systému znameého jako GEE (pozdéji
vylepSeny systém nazvany LORAN — Long Range Navigation [2], kapitola 14)
pouzivaného béhem druhé svétové valky. Jeho princip spoc¢iva v méfeni rozdila ¢asu
prichodu signalu trojice pozemskych vysilacich stanic na palubé letounu. Rozdil ¢asu
uréeny z jedné dvojice vymezuje polohu letounu na hyperbole jejiz ohniska tvofi
zminény par vysilacu. Stejné tak, rozdil ¢asu prichodu signalt zbyvajici dvojice
ur€uje druhou hyperbolu. Pfi znalosti polohy vysilacich stanic sta¢i nasledné urcit
prusecik obou hyperbol a stanovit tak polohu pfijimace, tj. polohu letounu.
Casomérné-hyperbolickd metoda lokalizace pfitom vyuZiva stejného principu s tim
rozdilem, Ze vysilaci stanice je v tomto pfipadé pouze jedna (je ji samotny letoun,
presnéji rizna elektronickd zafizeni na jeho palubé, kterd vysilaji signdl) a naopak,
pfijimacich, vzajemné prostorové oddélenych stanic (téZz senzord), je vice.
V soucCasnosti je tato metoda lokalizace oznaCovana nejCastéji jako C¢asomérna
respektive TDOA (Time Differences of Arrival). Systémy vyuZivajici tento princip jsou
pak také nazyvany systéme multilateracnimi (z anglického origindlu multilateration).

Je zfejmé, Ze presnost uréeni polohy zdroje signalu uvedené metody nemlze byt
dana vice parametry, nez je pfesnost polohy pfijimacich stanic a pfesnost méfeni
¢asl dopadu signalu na jednotlivé senzory (budeme-li povazovat dalSi chyby napf.
zpusobené skute¢nou rychlosti Sifeni signélu, chyby vypocetniho algoritmu, atd. za
zanedbatelné v porovnani s chybou méreni ¢asu prichodu). Zatimco prvni parametr
muaze byt dnes s celkem bézné dostupnymi prostiedky stanoven s presnosti
na jednotky centimetrl, pfesnost méfeni rozdild ¢ast pfichodu signalu je dana
mnoha faktory, poCinaje fetézcem zpracovani, pres typ a vykon signalu az k samotné
metodé jeho meéfeni. Chyba méfeni Casu v fadu jednotek nanosekund pfitom
zpusobuje chybu v uréeni polohy v fadu jednotek metrd, coz je o dva fady vysSi
hodnota nez chyba ureni polohy jednotlivych pfijimacich stanic.
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Kromé ¢asomérné metody je na tomto misté vhodné zminit i ostatni principy tzv.
pasivnich® radard, tj. systémy sméromérné (DF — Direction finder), zaloZené na
uréeni uhlu pfichodu (AOA — Angle of Arrival) a systémy koherentni (bistatické di
multistatické) zaloZzené na tzv. pasivni koherentni lokaci (PCL — Passive Coherent
Location).

Sméromérné systémy (napr. [3], kapitola 5) urCuji smér pfichodu signalu z rozdilu
faze na dvojici antén vzdalenych od sebe méné nez vinovou délku zpracovavaného
signélu. Pro zlepSeni presnosti je potom obvykle pouZzita jesté dalSi anténa vzdalena
vice vinovych délek, ktera zpfesnuje rozliSeni v Uhlu, zatimco dvojice blizkych antén
odstranuje nejednoznacnost ve sméru u antén vzdalenych. Pouzitim vice (minimalné
dvou) stanic s uréenim sméru prichodu signalu a prenosem informace na méfici
stanici, lze triangulaci ur€it dvojdimenzionalni (2D) polohu cile (obr. 1). Stejné jako
¢asomérny je i sméromérny systém zcela zavisly na signalech vysilanych cilem.
V pfipadé radiotechnicky neaktivniho (tichého) cile, totiz nema k dispozici Zzadny
vstupni signal.

AV

L

RX1

Obr. 1 Sm érom érny systém se dv éma pfijimacimi senzory.

Pasivni koherentni systémy [4], [5] ke své Cc¢innosti nepotifebuji, aby cil byl
radiotechnicky aktivni, vyuZivaji totiz principu stejného jako klasicky radar, tedy
rozptylu elektromagnetické viny povrchem cile. Jsou podmnoZinou radarl a to
skupinou, kdy vysila¢ a pfijimac¢ signalu ma rliznou polohu, tj. bistaticky radar. Ze
zpozdéni signalu odrazeného cilem a signalu pfimého Ize urc€it vzdalenost cile,

! Pojem ,pasivni radar* neni zcela korektni ve spojitosti s éasom&rnym a sméromé&rnym systémem.
Zejména v mezinarodnich kruzich je vhodnéjSi pouzivat pfimo oznaceni TDOA resp. DF, nejlépe
potom oznaceni PET (Passive ESM — Ellectronic Support Measurement - Tracker) TDOA resp. DF.
Pojem ,passive radar” je potom rezervovan Cisté systémam koherentnim, které dokazi lokalizovat cil i
v pfipadé, Ze se jedna o cil ,tichy", ktery neni radiotechnicky aktivni, tedy nevysila.
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pficemz mluvime o bistatické pfipadné eliptické vzdalenosti, nebot cil se nachazi na
elipsoidu, jehoz dvéma ohnisky jsou pravé vysila¢ a pfijima¢ ozafujiciho signalu. Ke
stanoveni tfidimenzionalni (3D) polohy cile je tfeba alespon tfi vysilacl a stanoveni
pruseciku elipsoidd (jedna se potom o systémy multi-statické) nebo, podobné jako
v pfedchozim pfipadé systému smeéromeérného, urCeni sméru pFichodu signalu.
Obecné potom tyto pocty vyjadfujeme jako pocet paru vysila¢-pfijimac, nebot neni
rozdil ur€ujeme-li prasecik ze tfi elipsoidl se spole¢nym ohniskem v misté vysilace,
¢i spoleénym ohniskem v misté pfijimace (viz obr. 2), pfipadné elipsoidi vzniklych ze
dvojice vysilacl a dvojice pfijimacu. Vysilate mohou byt, stejné jako u klasickych
primarnich radiolokatord, pfimo jednou z komponentl systému, potom mluvime o
dedikovanych vysilacich (obvykle jsou tyto systémy nepfiliS vystizné oznalovany
jako MSPSR — Multi Static Primary Surveillance Radar [6] a jsou uréeny pro civilni
aplikace), mohou jimi ale byt i zdroje signalu uréené puvodné Kk jinému ucelu
(rozhlasoveé ¢i televizni terestrialni analogové nebo digitalni vysilani, GSM, atd.). Na
téchto ,nahodnych” zdrojich signalu koherentni systém ,parazituje” a v tomto pripadé
mluvime o systémech pasivnich. To, Ze jsou z hlediska elektromagnetickych emisi
systémem pasivnim, vymezuje jejich pouziti pfedevsim v oblasti vojenstvi.

a)

Txq

Obr. 2 Multistaticky koherentni systém. a) vice vys  ilaéld a jeden p Fijima €, b) jeden vysila ¢ a vice
pfijima €a.
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3 TDOA SYSTEMY

Uréeni polohy TDOA systémem je provedeno méfenim ¢€asu prichodu signalu
vyslaného sledovanym objektem na jednotlivych pfijimacich stanicich systému.
Kazda dvojice pfijimacich stanic resp. rozdil ¢asu dopadu signalu na tyto stanice
tvofi hyperbolu, na jejimz obvodu se cil nachazi. Dulezity je fakt, Ze neni tfeba znat
pfimo €as vyslani signélu, ale postaci ndm méfit rozdil mezi Casem ozéreni prvni a
druhé stanice. Pfidame-li dalSi pfijimaci stanici, ziskame dalSi hyperbolu a uréenim
pruseciku dvojice hyperbol pak polohu cile vroviné. Pro uréeni Uplné polohy
v tfidimenzionalnim (3D) prostoru potfebujeme potom pfidat dalSi pfijimaci stanici,
nebot vtomto pfipadé pracujeme s prostorovymi télesy — hyperboloidy, jejich
prusecikem je kfivka, prusecikem tfi (tedy pochazejicich od c&tvefice pfijimacich
stanic) potom bod, tj. poloha cile. Zakladni konfigurace systému jsou tedy tfi pfijimaci
stanice pro uréeni polohy zdroje signalu v roviné, a Ctvefice stanic pro uréeni polohy
v prostoru. Samozifejmé je mozné pocet prijimacich stanic zvySovat, coZz vede ke
zvySené presnosti, nebot ta je zavisla na velikosti jednotlivych hyperboloidd a jejich
vzajemnou polohou, tedy na geometrické konfiguraci systému. Pfi vétSim poctu
pfijimacich stanic tedy mame vétsi prostorovou diverzitu a zpfeshujeme tak uréeni
pruseciku.

3.1 Uréeni polohy cile

Pro objasnéni principu ur€eni polohy cile a nasledné potom vlivu chyby méfeni ¢asu
na tuto chybu vyuZijeme obr. 3. Ugelem je stanovit vektor soufadnic cile

T :[x[ Vi z], pficemz znamé jsou soufadnice jednotlivych pfijimacich stanic
RX, :[xi y z], kde i=1,2,...,n (v obrdzku je pro pFfehlednost zobrazena jen trojice

stanic, ale jak bylo uvedeno vyse, pro uréeni 3D polohy je nutna ¢étvefice), neznam
potom je vzdalenosti r, kterd odpovida rozdild ¢asu vyslani signalu cilem t; a

okamziku jeho pfichodu na i-ty pfijimac t; nasobeny rychlosti Sifeni signalu (odpovida
rychlosti svétla cca 3:10% m/s). Plati tedy

r=c(t —t) =|Rx —T|=J(x =) +(y - ¥)*+(z- 2% FEL2,..1. (1)

Pfepsanim uvedeného vztahu s neznamymi na jedné strané, dostaneme vztah pro
tzv. pseudovzdélenosti

p=ct =[Rx ~T|+ct =y(x =) +(y= W +(z= 2°+ ¢f ¥12...1. (2
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Reseni soustavy rovnic nalezneme iteraénim postupem linearizaci pomoci Taylorovy

fady v pocate¢nim odhadu polohy cile T =[>A<t Y, Z]T. Odchylku odhadu od skute¢né
polohy cile ozna&ime jako AT =[Ax Ay, Az]", plati tedy
X =X +0x
Y, = ¥ t Ay,
z=%+07
t =f +4¢

Pseudovzdalenost pro poate¢ni odhad polohy potom je

3)

B =5 =% +(y - V)2 +(7- D%+ ¢l 4)

Linearizaci pomoci Taylorovy fady (pouZzitim pouze linearniho prvku a zanedbanim
prvk( vySSich fadld) nelinearniho vyrazu v uréeni pseudovzdalenosti s pouzitim
vztahu (3) a (4) dostavame

p=p - ax - Ky - fag e ay, (5)

coz muzeme déle prepsat jako

,E)i—p,:)gr:xAx[+yr?yAy+%zAz—aﬁ;. (6)

Zavedenim substituce

Apizlbl—p” a(i:)gf_-){’ aﬂ:¥’ qizﬂ 7)

dostavame soustavu rovnic (pro n=4)

Apl :a'xlAXt + ayle-l- azlA - a t
Ap, =a Ax+aAy+aAz- A

, (8)
Do, =a X +a Ayt aAz- bt
Ap, =&, AX + ay4AX+ CWA A W
kterou muZeme rovnéz zapsat v maticovém tvaru jako
Ap =H [Ax, (9)
Ap, a, a, a 1 Ax
A 1 A
kde Ap = 102, Hzaxz a, & A= Y
Ap, 8, 85 a5 1 Az,
Ap, a, a, a, 1 CAt,
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Resenim maticové rovnice (9) dostavame vztah pro odchylku soufadnic odhadu od
skute¢né polohy cile jako

Ax=H™Ap, (10)

a vyuzitim vztahu (3) potom dostavame spravnou polohu resp. ¢as vyslani signalu
cilem. Je vhodné poznamenat, Ze v pfipadé vétSiho poctu stanic nez 4, je nutné
feSeni provést odliSnym zplsobem (napfiklad metodou nejmenSich &tvercd), nebot
matice H potom neni ¢tvercova.

A
Z bzl o
-
e
-7 4 \
s ! \
s 4 N
s ’ \
e 7
»7 LAY \
P 3 \\
W~ [X2.¥2,22] ‘ & G
’ !
e ~
’ ] &
-’
, \
7z \
7z 7 \
s \
2 Rx;' <
» 2 l [xs.y3.:23]
[x1,y1,21] /
X
- —>
1000
l Rxy I
y Rxsl
Ey

Obr. 3 Princip €asom érného (TDOA) systému.

3.1.1 Presnost uréeni polohy

Mérfeni Casu prichodu na vSech stanicich systému je pfirozené zatizeno chybou,
ktera se musi projevit i v uréeni pseudovzdalenosti a tedy jak vyplyva z pfedchoziho
odstavce i v presnosti urCeni polohy cile. Oznacime-li nahodnou veli€¢inu chybu
ur€eni pseudovzdalenosti jako €., pak pouzijeme transformacni matici H pro

vyjadreni chyby ur€eni vektoru polohy cile, tedy
g =H7, , (11)

pficemz jak je uvedeno pod vztahem (10), matice H neni v obecném pfipadé
Ctvercova a predchozi rovnici je nutné zapsat ve tvaru

g, =(H'H)H g, . (12)

Chybu urceni polohy povazujeme za nahodnou veli¢inu s Gaussovskym rozlozenim
pravdépodobnosti a nulovou stfedni hodnotou, jeji kovarianci potom uréime jako

covle, )= E&e” [=H HH)'H e, )HH )'H e, ) | =

(13)
=(H"H)™H "cov(e, )H H H )*
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Opravnéné lze predpokladat, Zze chyby uréeni pseudovzdalenosti (resp. méreni ¢asl
pfichodu) jsou nezavislé a maiji stejné rozlozeni pravdépodobnosti. Plati tedy

cove, )=c’c’ O, (14)

kde o’ je rozptyl chyby méfeni ¢asu a | je jednotkovad matice rozméru nxn.
Vyjadrenim vztahu (13) pomoci (14) potom dostaneme vztah pro rozptyl chyby uréeni
soufadnicového vektoru polohy

cove, )=HHYHToHHH Y=t H YH HHH Y'g’HH )Yto’ (15)

pficemz kovarianéni matice ma& na hlavni diagondle rozptyly chyby urceni
jednotlivych soufadnic, je podle této diagonaly symetrickd a ostatni prvky vyjadfuji
vzajemnou zavislost chyb soufradnic polohy cile, tedy

2 2 2 2
O-Xt JW JH O-W
2 2 2 2
. g g g
— %W % X7 y Gt
vare,)=| , . (16)
Uxt% U)H JZ JF?t
2 2 2 2
0, Oy O, o

ot { at

Pro souhrnné vyjadreni pfesnosti se obvykle u podobnych systému definuje parametr
geometrického zhorSeni presnosti GDOP (Geometric Dilution Of Precision), ktery
odpovidd poméru smérodatné odchylky stanoveni jednotlivych soufadnic ke
smeérodatné odchylce chyby méreni ¢asl prichodu

2 2 2 2
_\/O-Xx +0-M +0—4 +JCI

GDOP= (17)

0,

Vyjadfime-li jednotlivé prvky matice (H'H)™ z pravé strany koneéné podoby rovnice
(15) jako

D, D, D;; Dy,
(HTH )‘1 - D,y Dy Dy Dy, ' (18)
Dy, D3 Dy Dy,
D, Dy Dy, Dy
pak plati
GDOP:\/D11+ D,,+ Dyt Dy, (19)

Déle, aby bylo mozno si Iépe predstavit konkrétni vliv chyby na uréeni polohy, jsou
parametry zhorSeni presnosti definovany pro nékolik rovin, ¢i pfimo smérd os
soufadného systému. Mluvime potom o poziénim zhorSeni pfesnosti PDOP
(Positional dilution of Precision), které vyjadfuje zhorSeni pfesnosti v uréeni 3D
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polohy, horizontalnim zhorSeni pfesnosti HDOP (Horizontal Dilution Of Precision),
vyjadfujici zhorSeni pFesnosti v ur€eni polohy vroving xy, a podobné zhorSeni
presnosti ve vysce VDOP (Vertical Dilution Of Precision) a uréeni ¢asu TDOP (Time
Dilution Of Precision). Pomoci téchto parametrd pro danou polohu cile a rozptyl
méreni ¢asu pfichodu, Ize pak jednoduse urcit chybu systému jako

stedni vadraticka chyba DO¥Po, , (20)

neboli

2 2 2 2 _ 2 2 2 _
\/th+0'yt+Uz+Uq—GDOP><Ut, ,/U¥+UY+0';— PDOPx o,
Jo; +02 =HDOP xg, , g, = VDOPxg, , . (21
o, =TDOP xg, .

Pro ur€itou konkrétni konfiguraci (tfj. geometrické uspofadani stanic v prostoru),
potom mulZzeme jednotlivé parametry zhorSeni presnosti vyjadiit ve formé
vrstevnicovych grafa, které nadm davaji velmi dobry pfehled o vlastnostech a
schopnostech systému. Dale jsou uvedeny priklady vyjadfujici presnosti uréeni
polohy cile (smérodatna odchylka uréeni polohy resp. vysky v metrech) v horizontalni
roviné a vySky pro dvé rGzna usporadani stanic systému. Stanice v obou pfipadech
lezi vroviné (stejna vySka), vrstevnice jsou platné pro letovou hladinu 6000 m,
pficemz prvni usporadani do hvézdy je povazovano za optimalni z hlediska pfiblizné
stejného chovani systému ve vSech smérech, zatimco druhé usporadani je, jak
vidime, nevhodné z duvodu zmensené presnosti na pfimce, kde se nachazeji tfi
prijimaci stanice.

200 -
150
100 -

50 -

¥ [km]
o
¥ [km]

BOE e X N

OO LN Al

-150

-200 L L
-200 -150 -100 50

i i i
50 100 150 200

0
x [km]

Obr. 4 Vrstevnicové vyjad Feni parametru HDOP (vlevo) a VDOP (vpravo) pro vhod né
geometrické uspo Fadani (hv ézda) TDOA systému.
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Obr. 5 Vrstevnicové vyjad Feni parametru HDOP (vlevo) a VDOP (vpravo) pro nevh  odnou
geometrickou konfigurace TDOA systému.

Z textu tohoto odstavce je ziejmé, Ze zasadni roli na pfesnost ureni polohy
¢asomeérnym systémem ma presnost méfeni ¢asu pfichodu signalt na jednotlivé jeho
stanice. Algoritmy zpracovani signalu je tedy nutné navrhovat tak, aby pfesné méreni
¢asu umoznovaly.

3.2 Monofrekven €ni a Sirokopasmové TDOA systémy

Casomé&rné systémy mohou byt rozdéleny podle univerzalnosti, s jakou jsou schopné
zpracovat razné druhy signalt. Monofrekvenéni systémy jsou odkazané na pfijem
signalu o ,jediné" frekvenci, jedna se o signaly pochazejici z palubnich odpovidacu
systému sekundéarniho radaru [8]. Tuto skupinu systémuU vyuZivaji pfedevSim civilni
organizace fizeni letového provozu a to pro ruzné aplikace radari od kontroly
pohybu letounu na pfistavaci ploSe ¢i letiStnich terminalech SMR (Surface Movement
Radar) pres letiStni pfiblizovaci radary ASR (Airport Surveillance Radar) aZz po
prfehledové radary svelkym dosahem (En-Route Radar). Naopak systémy
Sirokopasmové musi byt schopné zpracovat signaly pochazejicich z nejriznéjSich
druhu elektronickych prostfedkd (nejCastéji radarovych), typicky je deklarovano
pasmo 1 GHz aZ 18 GHz, s moznosti rozSifeni o UHF a VHF kmitoc¢ty (od 100 MHz
do 1 GHz). Tyto systémy jsou potom vyuZzivany predevSim pro vojenské aplikace.
Pfirozené, kazda z uvedenych skupin systému klade velmi rozdilné pozadavky na
pouzité analogové a digitalni soucasti fetézce zpracovani signald. V dalSich ¢astech
textu se budeme vénovat Ccislicovému zpracovani signalu pravé systému
Sirokopasmovych, nebot i v dnesSni dobé predstavuje zpracovani signall s velkou
Sitkou pasma problém, zatimco typicky mluvime o Sifce pasma pfijimace napf.

v rv

250 MHz az 400 MHz, monofrekvenéni systémy disponuji Sifkou pasma do cca
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20 MHz. Je vhodné na tomto misté uvést, ze Ucelem Sirokopasmovych systému neni
jen ur€eni polohy cile, ale Casto i ziskani dalSich informaci pravé podle charakteru
zdroje signalu. Kromé presného méreni Casu prichodu jsou tedy pozadovany
informace o Sifce impulsu (PW — Pulse Width), amplitudé, nosné frekvenci (CF —
Carrier Frequency), ¢i pfipadné pouzité vnitroimpulsni modulaci. Z pGvodné
jednouceloveho prijimace orientovaného na méfeni ¢asu se tedy stava o mnoho
Sirokopasmovy systém potom spada do kategorie tzv. elektronického boje (EW —
Electronic Warfare).
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4 DEFINICE

Ugelem tohoto odstavce je letmé shrnuti zakladnich matematickych prostfedkd pro
Cislicové zpracovani signald, které jsou dale v textu bézné pouzivany k vysvétleni

Ml v s

pramenech vénujicich se zpracovani signalt (napf. [10], [18], [27], [52]).

4.1 Diskrétni Fourierova transformace (DFT)

Vzhledem k tomu, Ze pracujeme s diskrétnimi signaly, zminime pouze variantu
Fourierovi transformace vzorkovaného signalu a vynechame jeji ¢asové-spojitou
variantu. Vzorkovany signal x[n| s délkou N vzorkd, ma Fourierv obraz X[K]
definovany v diskrétnich frekvenénich krocich jako

j2rmk

X[K] = DFT{ { i} =NZ_‘? A ﬂDé]T, k0,1,..., N1 (22)

X[k] je diskrétni posloupnost vyjadfujici komplexni amplitudu slozky o kmitoctu
danem k= f,/ N. Inverzni transformace z oblasti frekvenci do roviny €asu (inverzni
DFT) je definovana vztahem

j 2rmk

X[HOeN , =01, N1 (23)

k=0

=

[N

x[n] = IDFT{ X[ K} =

le—‘

Porovnanim (22) a (23) vidime, Ze pro vypocet pfimé i inverzni DFT mizeme pouzit
stejny algoritmus, nebot plati

x[n] = |DFT{x[k]}:%{g>([ @Déjz@mk}*:—:‘ DFT{ X[ §, (24)

kde horni index ~ oznacuje komplexné sdruZené &islo. Provedme substituci

_j2mk

Wk =e N . (25)

Vypocet DFT potom spociva ve vycisleni maticové rovnice
X =WxX (26)
Ze zobrazeni proménné W, v imaginarni roving plynou nasleduijici vlastnosti DFT:
« Periodicita — W* =W,**N =W 2N =

« PFevod mezi riznymi zaklady — W, = W™
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« Antisymetrie kolem pogatku — W,*™'2 =e "N [& N2 =W,

Tyto vlastnosti jsou zakladem pro efektivni vypocet DFT metodou znamou jako rychla
Fourierova transformace - FFT [7], jejiz rGzné modifikace jsou v dneSni dobé
v podstaté jedinym zplsobem vypoctu DFT pomoci pocitacu.

4.2 Analyticky signal, komplexni obéalka
Analyticky signal je definovan jako
a(t)= A(t) ", 27)

kde A(t) je amplituda (v pfipadé jeji zavislosti na Case spiSe obalka signalu) a ¢(t)
faze signéalu, obé jsou pfitom spojité realné funkce €asu. Jedna se tedy o komplexni
signal, jehoz realna a imaginarni slozku muzeme vyjadfrit jako

x(t) =Re{a(t)} = A9 Ceof g (9]

(1) =m{a(9) = A()sin[ ()]
Grafické vyjadreni je na obr. 6. véetné spektra. Je vidét, Ze spektrum na kladnych
kmitoctech ma dvojnasobnou velikost oproti spektru realného signalu, na kmitoctech
zapornych je nulové a analyticky signal ma tedy polovi¢ni Sifku pasma ve srovnani
se signalem realnym.

(28)

cos{2*pi*t) j*sin(2*pi‘t) cos(2* pitt)+j*sin(2pi*t)

Cas o Real Cas 2 Real Cas o Real
E E E
Real Real Real
0 0 0 1
Freq Freq Freq

Obr. 6 Analyticky signal, €asovy pr tbéh a spektrum. Redlna slozka (vlevo), imaginarni slo  zka
(uprost fed) a komplexni signal (vpravo).

Analyticky signal mazZzeme vyuZzit pfedevSim k demodulaci a to jak frekvenéné, tak
amplitudové modulovaného signalu, protoze plati
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¢(t):arctanig—3 resp. w(1)= d¢ WSS ENE(GEN X (), (29)

pficemz tyto Casové funkce potom oznacujeme jako okamzitou fazi, okamzitou
frekvenci a okamzitou amplitudu (resp. amplitudovou obalku) signalu.

PfepiSme nyni vztah (27) na tvar
a(t)=(A() el e ) e (30)
Zavedeme-li substituci y(t) = A(t) /P mazeme analyticky signal vyjadfit jako
a(t)=y(t)e«. (31)

Komplexni veli¢inu y(t) potom nazyvame komplexni obalkou signalu a hodnotu a.

nosnou frekvenci. Je ziejmé, Ze komplexni obalka je ekvivalentni analytickému
signalu, az na informaci o nosné frekvenci. Ta je v zavislosti na aplikaci volena bud
jako jakasi pramérna frekvence signalu, nebo je jeji hodnota rovna stfedu urcitého
frekven€niho pasma ve kterém jsou signaly zpracovany.

4.3 Hilbertova transformace

Hilbertova transformace (HT) je definovana jako konvoluce spojitého ¢asového
signalu x(t) s funkei

(32)

tedy

X
~N
N—

L— or . (33)

N|

Ze vztahu (33) je zfejmé, Ze signal zlUstava po transformaci v Casové oblasti.
Ve frekvenéni oblasti je potom HT (s vyuZzitim véty o konvoluci v oblasti ¢asu
Fourierovy transformace) definovana jako

H{X ()} =X(f)TH(f), (34)
kde

H(f)=F{nh(t)} =—jBsgn(f). (35)
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VypocCet HT ve frekvencni oblasti tedy odpovida vynasobeni kladné Casti spektra
Cinitelem j a —j u zaporné casti spektra. Aplikaci IFT na vztah (35) potom

dostaneme

F{H(f)} = F{F{x(t)} - iBan(f)}. (36)
Jinak fe€eno, po nasledné IFT ziskame kvadraturni slozku vstupniho signalu x(t) 1.
x(t) definovanou vyse.

Kvadraturni sloZzku signalu Ize ziskat jednak pfimou aplikaci HT na vzorkovany
signal, mnohem cCastéji se ale setkame s jejim generovanim pomoci analogového
kvadraturnino smésovace, €i pfibliznym vypodtem cislicovou filtraci tzv. Hilbertovym
transforméatorem.
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5 MOTIVACE A METODIKA PRACE

Univerzalnost s jakou bychom radi pfijima¢ obsahujici algoritmy cislicového
zpracovani pouzili jednak k méreni ¢asu pfichodl a zaroven jako komponent ELINT
resp. EW systému, z néj Cini velice komplexni zafizeni. Z poZzadavku na pfesné
méreni TOA vych&zi nutnost pouZziti vysoké vzorkovaci rychlosti s velkou okamzZitou
Sitkou pasma, pro dostateCnou hodnotu citlivosti musime naopak pouZzit metody
zuzujici pasmo, kdy zvySujeme efektivni pomér signalu k Sumu snizenim Sumového
vykonu.

Motivaci k sepséani této prace je neexistujici uceleny prehled metod cislicového
zpracovani signalt vhodnych pro ¢asomérné systémy tak, jak byly vySe popsany. Pfi
navrhu konkrétnich algoritmd musi byt respektovany specifické pozadavky na
vysokou pfesnost méfeni Casu, a zaroven zarazeni systéml do kategorie ELINT
resp. EW, pro néz Ize nalézt reference obsahujici teoretické rozbory algoritmu i jejich
praktické realizace [28], [49], [56].

5.1 Metodika FeSeni prace

Soucasti této disertaéni prace neni jen vybér a teoreticky popis algoritmi vhodnych
pro nasazeni v TDOA systému, ale pfedevSim ovéfeni jejich schopnosti pomoci
numerické simulace. Jako velice efektivniho nastroje a zaroven jiz dnes standardu
pro védeckotechnické vypocty bylo pfi tvorbé simulaci zvoleno programové prostiedi
Matlab. Blokové Ize simulaci vzdy rozdélit na tvorbu signalu, zpracovani zkoumanym
algoritmem a nasledné vyhodnoceni.

Signél je vzdy reprezentovan pomoci vzorkd komplexni obalky, ktera v souladu
s odstavcem 4.2 predstavuje reprezentaci ekvivalentni analytickému signélu pfi
apriorni znalosti informace o hodnoté nosné frekvence. V pfipadé potfeby je pfevod
na analyticky signal uskute¢nén jednoduchym nasobenim vzorkd komplexni
exponencialou (31). K signalu je vzdy pfidan Sum, jehoz vykon je definovan
poZzadovanym pomérem signalu k Sumu (viz definice dale v odstavci 6.1.3). | tento je
reprezentovan komplexni obalkou s nekorelovanymi slozkami. Realna a imaginarni
slozka Sumového vektoru jsou tedy generovany jako nezavislé nahodné veli€iny, maji
Gaussovské (Normalni) rozdéleni s nulovou stfedni hodnotou a rozptylem danym
pozadovanym Sumovym vykonem. Sum je vzdy povazovan za aditivni, z éehoZ plyne
moznost vytvofit vyslednou smés pomoci prostého souctu vektord signalu a Sumu.
Abychom udrZeli simulaci co nejvice redlnou je vyslednd smés pfed aplikaci
algoritm filtrovana dolni propusti jejiz Sitka pasma vychazi z predpokladané Sirky
pasma analogovych prvkl pfedfazenych procesu vzorkovani.
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Jako vstup do simulaci byla zvolena tfida signalt (viz grafické znazornéni v obr. 7)
obsahujici impulsni signal bez vnitfni modulace, signél s linearni frekvenéni modulaci
(LFM — Linear Frequency Modulation) s definovanym zdvihem, fdzovou modulaci
typu Barker délky 13 bitd a Frankovym koédem délky 16 bitad. Efektivnost algoritmu

byla pfitom vyhodnocovana pro impulsy s délkou trvani 300ns, 1pus a 10 ps.

Predpokladame pfitom, Ze problémy s presnosti odhadu parametrd mohou nastat
zejména pro impulsy s kratkou dobou trvani, nebot v tom pfipadé mame k dispozici
jen velmi omezené mnozstvi informaci. Naopak, v pfipadé dlouhych impulsu je na
vstupu signal pfitomen v mnoha vzorcich a odhad se tak pfirozené bude zpfesriovat.
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6 PRIJIMACE SIROKOPASMOVYCH TDOA SYSTEM U

Prijima¢ c¢asomérného systému musi splfiovat celou fadu pozadavkul, které jdou
bohuzel casto proti sobé. Na strané jedné musi byt schopen zpracovat
Sirokopasmoveé signaly a okamzita Sifka pasma ma byt tedy co nejvétsi, na strané
druhé vzhledem k pozZadavku na dobrou citlivost musi pfijimac¢ z fyzikalniho hlediska
disponovat co nejnizsim Sumem, tedy nizkou Sumovou Sitkou pasma. Kromé toho,
musi pracovat s vysokym rozsahem frekvenci vstupniho signédlu a to v fadu
od desitek MHz az do desitek GHz. Tento vysoky rozsah nelze s odpovidajicimi
kvalitativnimi  parametry (citlivost, dynamicky rozsah, pfesnost méfeni, atd.)
zpracovat najednou. NejCastéji se celé pasmo déli do subpasem Sirokych jednu
vede navrhare pfijimacd nejen nedostupnost obvodovych prvkd schopnych pracovat
v celém poZzadovaném spektru, ale i fakt, Ze vySSi harmonické vznikajici
na nelinearnich prvcich pfijimace se projevi mimo zpracovdvané pasmo. Podobné
i pfi navrhu pfijimacich antén je oktavova Sitka pasma tradicnim prvkem, nebot
u antén s vétsSi Sifkou je problém dodrzet konstantni zisk, ¢i navrhnout vstupni
pfizpusobovaci obvod.

Z pohledu tohoto textu je dulezité provést rozdéleni pfijimacl resp. jeho Cast
na analogovou a digitalni. Rozhrani mezi analogovou a digitalni c&asti tvoF
analogoveé-cislicovy pfevodnik (ADC — Analog-to-Digital Converter) a jeho umisténi
v Fetézci pfijimace hraje dllezitou roli pfi aplikaci algoritmu Cislicového zpracovani
signdld. Neni totiz moZzné pouZit stejné algoritmy k vyhodnoceni signalu v pfipadé
umisténi pfevodniku za analogovou konverzi na video signal a v pfripadé umisténi
za sméSovacem, resp. mezifrekvencnim zesilovacem.

s
’
Ve

Pro lepsi pfehled mozZnych variant umisténi pfevodniku slouzi obr. 8. Jedna se
o klasicky koncept superheterodynniho pfijimaée s jednou konverzi kmitoctu
na mezifrekvenci. Za anténou je zapojen nizkoSumovy zesilova¢ (LNA — Low Noise
Amplifier) a padsmova propust (Pre-selector filtr). Kazdé, napfiklad zminéné oktavové
subpasmo, je v tomto pfijimaci rozdéleno na uzsi pdsma, jejichz Sitka je danéa Sifkou
mezifrekvence (pfesnéji mezifrekvenénim filtrem). Frekvence mistniho oscilatoru (LO
— Local Oscilator) potom urcuje jaka vstupni frekvence bude pfeloZzena do pasma
tohoto filtru a pajde do bloku zpracovéni signalu. Ve spodni &asti obrazku je
vyznacena postupna evoluce v pfechodu z €isté analogovych pfijimacu, kdy nejen
signalova cesta, ale i blok zpracovani byl proveden analogove, pres digitalizaci
vystupl amplitudové demodulovaného signalu, a pozdéji digitalizaci vystupu
mezifrekvence, az po digitalizaci bez konverze frekvence. Posledni zminény krok
(oznacgeny 1V.), v principu pfedstavujici tzv. softwarové radio, je v sou¢asnosti jesté
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nedosazitelny vzhledem k pouzitelnym Sifkdm pasma a amplitudovym rozliSenim
vyrabénych ADC, ale vzhledem k vyvoji v této oblasti elektroniky Ize pfedpokladat, ze
i tento limit bude v nedaleké budoucnosti prolomen. Od tohoto mista budeme pod
pojmem digitalni pfijima¢ rozumét pravé variantu oznacenou jako lll., kdy dochazi
k digitalizaci vystupu mezifrekvenéniho bloku. Pojmem analogovy pfijima¢ potom
rozumime varianty oznacené jako . €i Il., kdy v kazdém pfipadé je pouzit
demodulujici €len na vystupu mezifrekvence, at uz je nésledné signal zpracovan
analogoveé, nebo cislicove.

\/

LO | Limitacni
Mistni oscilator e

zesilovac

filtr o filtr detektor PDW >

! i Vystup
LNA Pre-selector <> Mezifrekvenéni w } Amplitudovy Tvorba (PELW)

Vysokofrekvenéni ¢ast Mezifrekvenéni cast Zpracovani

Digitalné Digitalné

V. M. I .

Obr. 8 Ideové blokové schéma p Fijima €e Sirokopasmového TDOA systému s vyzna €enim
moznych zp Gsob G digitalizace.

6.1 Parametry p Fijimace

Pfijimac lze povazovat za klasicky dvojbran a mizeme ho tedy charakterizovat
souborem kvalitativnich parametrd. Konkrétni poZadavky na jednotlivé jejich hodnoty
jsou ur€ujici pfi volbé vhodné konstrukce pfijimace a jsou samoziejmé vzajemné
svazany. Neni proto mozné na né hledét jednotlivé, ale je naopak nutné brat je jako
uceleny soubor, kde zména jednoho prvku vyvolava zménu nékolika dalSich. Z toho
zaroven plyne, Zze nema smysl jeden parametr mit na samé mezi dosazitelnosti, kdyz
druhym pfijima¢ degradujeme. Obecné je pfijimac¢, jako kazdy jiny realny prvek
nelinearni, ovSem v uréitém rozsahu vstupnich resp. vystupnich vykonu ho Ize
povazovat za linearni.

Pomoci parametrd uvedenych v nasledujicich odstavcich Ize specifikovat nejen
analogovou cast pfijimace, ale s vyuzitim vztahu pro fazeni jednotlivych ¢asti celého
fetézce pfijimace Ize stanovit i souhrnné parametry v€etné digitalni ¢asti zastoupené
ADC.
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6.1.1 Zesileni

Zesileni ur€uje pomér mezi vykonem vystupniho a vstupniho signalu. Udava se v dB
a obvykle se oznacuje jako zisk (gain).

6.1.2 Dynamicky rozsah

Dynamicky rozsah je rozdil mezi nejsilngjSim a nejslabsim signalem, ktery je pfijimac
schopen zpracovat. Signaly s niz§im vykonem jsou ztraceny v Sumovém pozadi,
siln&jsi naopak saturuji pfijima¢ a neni mozné je nezkreslené prenést®. Je definovan
pomoci dvojice parametr( a to citlivosti a jedno-decibelové komprese.

6.1.3 Citlivost

Citlivost je hodnota vykonu nejslabSiho signalu, ktery je pfijima¢ schopen zpracovat.
Slabsi signaly nemuzeme zpracovat ackoliv to vZzdy neznamena, Ze jejich vykon je
stejny jako vykon Sumového pozadi. Tento mlze byt i vySSi, ovSem algoritmy
aplikované ve zpracovani uz nejsou schopny uzite¢ny signal od Sumu odlisit. Pro
citlivost s plati

s= kT, B(%) (37)
kde k je Boltzmannova konstanta 1,38-10% J/K,
Ty predstavuje Sumovou teplota systému [K],
B je Sitka pasma pfijimace [HZz],
S o . _ . “
(ijm znamena minimalni pomér vykonu signalu k vykonu Sumu tak,

aby pfijimac byl schopen signal zpracovat [-].
Soucin KkT,B pfedstavuje tepelny Sumovy vykon. Sumova teplota systému je

vyjadifena pomoci bezrozmérného Sumoveho Cinitele F (Noise Factor) vyjadfovaného
v logaritmické mife jako Sumoveé €islo pfijimae NF (Noise Figure), pficemz plati

F =1—E+1 NF =10Cog( F)

0

. (38)
T, =T, +T, = [, OF= ,Q0°°F

% | takto zkreslené (limitované) signaly mohou byt v systému vyuZitelné, nebot u nich Ize v praxi éasto
méfit TOA, nebo i CF.
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Zajimavym parametrem je Sifka pasma pfijimace, a to pfesto Ze na prvni pohled je
jeji definice velmi jednoducha. Pfi pohledu na blokové schéma z obrazku obr. 8 je

v rv v sy

patrné, Ze Sitka pasma pfijimace je dana Sitkou pasma mezifrekvenéniho filtru.
Obvykle se u modulové charakteristiky filtru definuje Sitka pasma pro pokles vystupni
amplitudy na polovinu resp. o 3 dB vzhledem k maximalni amplitudé v propustném
pasmu (oznaCujeme BWjsgg). Je ovSem rozdil v tom, jaky typ filtru pouZijeme
(Butterwotrh, TSebiSev, atd.) a zejména jaky je jeho fad, tedy jak slozité je jeho
obvodové feseni. Rad totiz rozhoduje o rychlosti poklesu amplitudové charakteristiky
mezi propustnym a nepropustnym pasmem. Definuje se proto tzv. efektivni Sifka
pasma, ktera je definovana jako Siftka pasma idealniho pasmoveého filtru, ktery
propusti stejné mnozZstvi vykonu, jako popisovany filtr. Filtry s rdznym typem
charakteristiky a rdzného fadu s jinou BW34s tedy mohou mit stejnou efektivni Sifku
pasma a pfijimace obsahuijici tyto filtry potom stejnou hodnotu citlivosti.

Vv,

Podrobnéjsi popis v€etné rliznych metod méfeni Sumovych parametrd dvojbrant Ize
nalézt napfiklad v [9] kap. 2.5.

6.1.4 Jedno-decibelova komprese

Jednodecibelovd komprese je jednou z nékolika mozZnych vyjadfeni chovani
dvojbranu (nejcastéji zesilovacu) pfi vstupnim signalu s velkou amplitudou resp.
vyjadieni jeho nelinearity. Je to vykon vstupniho signalu, pfi kterém zisk klesne
0 1 dB oproti zisku pro malé signaly. Nejjednodussi interpretaci je grafické vyznaceni
tohoto bodu v zavislosti vystupniho vykonu na vstupnim (viz obr. 9). V oblasti
saturace charakteristiky ode¢teme hodnotu na ose vykonu vstupniho signalu v misté,
kde rozdil mezi extrapolovanou pfenosovou charakteristikou (modra teCkovana ¢ara)
a skute¢nou meéfenou charakteristikou (modrd plna ¢ara) je roven hodnoté pravé
1 dB (pro charakteristiku z obr. 9 odpovida hodnoté -3 dBm). Déale budeme tuto

hodnotu v souladu se zvyklostmi oznaCovat jako Pg4g.
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Obr. 10 Bod zahrazeni intermodula €nich produkt G tfetiho Fadu.

Kromé jedno-decibelové komprese se u dvojbrand Casto udava dalSi parametr
charakterizujici nelinearitu a to bod zahrazeni intermodulaénich produktd tfetiho Fadu
(third order intercept point — IP3). Jednd se o hodnou vstupniho (ilP3) resp.
vystupniho (olP3) vykonu, pfi kteréem je vykon uZzite€ného signalu roven vykonu
intermodulacnich produktl tfetiho fadu. Tento parametr tedy charakterizuje chovani
prvku v pfipadé, Ze na vstup neni v jednom okamZiku pfiveden pouze jediny signal,
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ale signalu vice. Protoze prvek neni dokonale linearni vznikaji na jeho vystupu
nezadouci produkty jako kombinace zéakladnich a vysSich harmonickych z nichz
nejvetsSi problém predstavuji pravé produkty tfetiho fadu nachazejici se casto
v pracovnim (uziteCném) pasmu. Vykon téchto sloZzek pak lIze vyjadfit pomoci
hodnoty IP3; a vykonu vstupnich signalt. Grafické vyjadreni IP3; je na obr. 10.
Intermodulace tfetiho fadu (Cervend) narozdil od zavislosti vystupniho vykonu
(modrd) na vstupnim, maji smérnici 3. V misté, kde se obé extrapolované zavislosti
(teCkované ¢ary) protinaji, lezi IP3. Je zfejmé, Ze prvek nikdy vykon o hodnoté svého
olP3 nemlZe poskytnout, nebot, jak je vidét z obrazku, je jiz davno saturovan. Stejné
tedy plati, Ze vstupni signal o vykonu ilP3 neni pfijima¢ schopen pfenést nezkreslené.

6.2 Analogov é-€islicovy p Fevodnik

ADC je z mnoha pohledd klicova soucast digitalniho pfijimace, nebot nejen Ze
realizuje samotny pfevod analogového signalu na Cislicovy, ale jeho parametry maji
ve vysledné kaskadé mnohdy vétsSi vahu, nez parametry ostatnich prvkd. To plati
prfedevsim pro Sifku pasma, ¢ dynamicky rozsah. Princip vzorkovani a jeho vliv
na spektrum signalu, stejné jako odvozeni Shannon-Kotélnikova vztahu
pro minimalni vzorkovaci rychlost zde nebude diskutovan, nebot se jedna o obecné
znama témata popsana v mnoha literarnich pramenech zabyvajicich se teorii signall
(napf. [10], kap. 3).

6.2.1 Podvzorkovani

Na avod jen zminime jeden ze zakladnich principt vzorkovani frekvenci nizsi, nez je
dvojnasobek nejvyssi frekvence vzorkovaného signalu. To je mozné v pFipadé, kdy je
signél rozloZen kolem nenulové nosné frekvence (fc) a je analogové vyfiltrovan tak,
Ze zabird pasmo BW. Vzorkovanim potom dojde k jeho pfeloZzeni do prvni
Nyquistovy zony (NZ) bez ztraty informace (viz ndzornd ilustrace v obr. 11). Aby ale
nedoSlo k prelozeni nékterych slozek signalu na sebe navzajem, musi vzorkovaci

frekvence splfovat podminku

Jfe*BW/2 . - BW/2

> < , 39
S 5/2 s 4/2 (39)
kterou Ize zobecnit do tvaru
20 f. +BW/2 20 .- BW/2
qfe )sfss 1t . ) (40)
n n-

kde n je celé Cislo pro néjz plati
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1<n< (41)

fC+BW/2‘
BW |

Hodnota n uréuje, ze které NZ se slozky signélu budou pfekladat do zény prvni, ¢im
vySSi hodnotu n pouzijeme, tim nizSi vzorkovaci frekvence bude pfitom pouZita.
Tento princip vzorkovani je rovnéz nékdy oznaCovan jako pasmové vzorkovani
(bandpass sampling), & mezifrekvenéni vzorkovani (intermediate frequency
sampling).

\
/
\
/

/\/g BW/2
fo-BW/2

Obr. 11 Zrcadleni kmito €ta do prvni Nyquistovy zény

Architektur provedeni ADC existuje mnoho [11], ovSem vzhledem k pozZadavkum
na Sirokopasmovost pfijimace pfichazi v Uvahu pouziti pouze skupiny architektur
paralelnich. Pfevodniky tohoto typu pouzivaji bud pfimou konverzi (flash), nebo
konverzi kaskadni (pipelined, viz napf. [12]). Kask&dni struktura je vlastné sloZeni
nékolika jednodussich ADC s pfimou konverzi v jeden blok a vynika zejména radové
mensi slozitosti a pozadavky na presnost obvodovych prvkl (komparatord) pro stejny
pocet bitl a to pfi srovnatelné rychlosti pfevodu. Pravé tato architektura je
v soucasnosti vyuzivana prakticky vSemi vyznamnymi vyrobci pro ADC s vysokou
vzorkovaci frekvenci (stovky MHz) pfi vysokém poctu bitd (az 16). Naproti tomu
architektury zaloZzené na postupné apoximaci (sigma-delta pFevodniky) jsou
pouzivany v aplikacich vyzadujicich velmi vysokou pfesnost (az 24 bitt) ale malé

vzorkovaci rychlosti (max. stovky kHz).

Parametry ADC muZeme rozdélit do dvou zakladnich skupin a to statické
a dynamickeé. Statické parametry charakterizuji zavislost vystupni kvantované urovné
na vstupni amplitudé signalu resp. nedokonalosti této charakteristiky. Jedna se
zejména o pocet bitd (NOB), chybgjici kody (Missing codes), integralni a diferencialni
nelinearitu pfevodni charakteristiky, offset, chybu zesileni a o teplotni koeficienty
téchto parametrll. Podrobny popis Ize najit napfiklad v [13] nebo [14]. Dynamické
parametry potom charakterizuji chovani pfevodniku v zavislosti na frekvenci a jsou

proto pro nasi aplikaci vyznamnéjsi.
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6.2.2 Dynamicky rozsah, pocet bitd

ADC provadi kvantovani analogového signalu, pfiéemz nejcastéjSim zplsobem je
kvantovani linearni, kdy jednotlivé kvantovaci urovné od sebe déli stejné velky
napétovy krok. Predstavuje tedy nejmenSi mozny rozdil mezi dvéma vystupnimi
hodnotami (Cisly) — LSB (Least Significant Bit). Signal v c¢islicové podobé je
reprezentovan s konecnou presnosti a proces prevodu zplsobuje zavedeni tzv.
kvantizaniho Sumu do vystupnich dat (signalu). Jeho amplituda a amplituda
maximalniho signalu, ktery pfrevodnik digitalizuje bez zkresleni (ofezani vétSich
hodnot) uréuje dynamicky rozsah prevodniku. Vykon Sumu bude mit, pfi pfedpokladu
jeho nekorelovanosti se vstupnim signalem, rovhomérné rozloZzeni pravdépodobnosti
s nulovou stfedni hodnotou a rozptylem (pfedstavujicim vykon)

2
N, :%, (42)

kde q je velikost napéti kvantizacniho kroku [V]. Pfedpokladejme na vstupu
prfevodniku harmonicky signal s amplitudou rovnou maximalni napétové urovni
kvantizatoru. Pro vykon tohoto signalu pfi pfedpokladu jednotkové impedance plati

2
P, = unx (43)
2
Maximalni hodnota vstupniho napéti je dana vztahem

VMAX = 2NOB_1 m ’ (44)

kde NOB je pocet biti pfevodniku. Maximalni pomér uzite€ného signalu k velikosti
kvantizac¢niho Sumu oznacime jako dynamicky rozsah a mizeme ho vyjadfit jako

(ZNOB—l m)z
DRZ(EJ o R (45)
N MAX Nq iz 2 2 V4
12
Pfevodem do decibelové miry vztah (45) prejde na
DR=100og( 15+ 2GNOBdlog 2= 1,76 6,A2NOE. (46)
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Dynamicky rozsah prevodniku v decibelech je tedy pfiblizné roven Sestinasobku
poctu bitd, na které je signal kvantovan. Jinymi slovy, kvantovani s presnosti vySSi
o jeden bit zptisobi zvySeni dynamického rozsahu o cca 6 dB>.

6.2.3 Sifka pasma

7 v 7z

Podobné jako u popisu analogové &asti pfijimace v pfedchozi ¢asti textu, se i vtomto
pfipadé Sifrka pasma tyka analogové ¢asti ADC. Ve vétSiné pfipadu jsou i rychlé ADC
schopné prfenaset velmi nizké frekvence a proto je jejich Sifka pasma udana
podobné jako u filtrd jedinou hodnotou a to frekvenci, kdy dynamicky rozsah ADC
klesne na polovinu (BWsqs). Nékdy je Sitka pasma nespravné zameénovana
s Nyquistovou Siftkou pasma, ktera odpovida poloviné vzorkovaci frekvence ADC.
Jak ale vidime, Sifka pasma nema se vzorkovaci frekvenci nic spole¢ného.

6.2.4 Nestabilita vzorkovaciho signalu

Odbér vzorku v realném ADC neprobihd nekonecné kratkou dobu. Misto idealnich
Diracovych impulsu je jako vzorkovaci signal pouZzit realny obdélnikovy signél jehoz
nabézna (& sestupna, popfipadé obé) hrana spousti proces vzorkovani. Problém
nastava v pfipadé, Ze odbér vzorku neprobiha s konstantni periodou a dochazi
ke ,chvéni“ nabézné hrany vzorkovacich impulst (aperture jitter), a tim k chybé
ve zméfeném napéti oproti jeho skuteéné hodnoté v nominalnim ¢ase vzorkovani.
Tento rozdil se pfirozené zvySuje se vzrustajici frekvenci (a tim padem rychlosti
zmeény napéti) vstupniho signalu, jak ilustruje obr. 12.

Tento jev potom vede ke sniZzeni dynamického rozsahu. M&jme vstupni harmonicky
signal s amplitudou rovnou plnému rozsahu prevodniku (Vuax) a frekvenci fy, tedy

V(t) =Vyux Bin( 271, 1) (47)
Derivace tohoto signalu vyjadfuje rychlost zmény jeho amplitudy (slew rate)

dv(t)
dt

=Vyux 277f, oy 27ft), (48)

pficemz efektivni hodnota derivace vyjadfujici vztah efektivni hodnoty jitteru
a efektivni hodnoty zmény napéti je

® Predpokladem je harmonicky signal na vstupu pievodniku. Pro signal obecného pribéhu je

dynamicky rozsah zavisly na statistice signalu (viz [Simak — Digitalni zpracovani signali v
telekomunikacichy).
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dv(t) 1
=V, 2rf —. 49
dt s MAX IN \/E ( )
Vyjadfenim hodnoty zmény napéti ziskame
AV =t [V, C27f (50)
RMS j MAX IN\/E .
Pfepsanim do relace dynamického rozsahu kone¢né dostaneme
VMAX
DR =200og N2 | 20log —+ [dB]. (51)
RMS 2L IN [ﬂj
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Obr. 12 Vliv chyby €asu odb éru vzork G na ode €étenou Urove h napéti pro ,rychly* (modra plna
€éara) a ,pomaly” ( €ervena ¢arkovana ¢ara) signal.

Grafické zndzornéni vztahu (51) pro rizné hodnoty jitteru je v obr. 13. Celkovy jitter,
ktery plUsobi na obvod vzorkovace pfitom neni zplsoben jen vlivem prevodniku
samotného, ale i jitterem hodinového signalu. Lze ho vyjadfit jako

t, = /tJ?A +tj2cu< , (52)

kde tja je jitter ADC a ticix je jitter hodinového signalu. Je proto nutné pfivést hodinovy
signdl s poZadovanou hodnotou jitteru dle maximalni frekvence vstupu
a oCekavaného DR (napf. fadu stovek femtosekund pro vzorkovani 200 MHz
a DR = 80 dB). Signal bude jisté generovan oscilatorem jehoZ nestabilita se vétSinou
neuvadi hodnotou jitteru, ale hodnotou fazového Sumu (nejcastéji jeho pribéhem v
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zavislosti na rozdilu frekvence od nosného kmitoctu). Pfepocet na efektivni hodnotu
jitteru je mozné provést integrovanim prabéhu fazového Sumu dle vztahu
f2

[2m(f)df, (53)

fi

1
27t

t, =

kde fo je frekvence oscilatoru [Hz], f; a f, jsou minimalni a maximalni frekvence [Hz],
ve kterych je definovany prubéh spektralniho Sumu L(f) jako podil vykonu Sumu
k vykonu nosné. Ztohoto vztahu rovnéz plyne pfinos filtrace signalu oscilatoru,
protozZe tak v podstaté sniZzujeme integracni meze a tedy i jitter.

140 A A A A
120
100
80

60

DR [dB]

40

20

20 i N R i A i
10° 10' 10
Frekvence [MHz]

Obr. 13 Dosazitelna hodnota dynamického rozsahu ADC v zavislosti na frekvenci vstupniho
signalu pro r Gzné hodnoty jitteru hodinového signalu.

6.2.5 Dynamické parametry

K vysvétleni vypoctu nasledujicich parametri pouzijeme prabéh spektra ziskaného
aplikaci Fourierovi transformace na zaznamenany vystup ADC. Pfed samotnym
vypoctem je nutné odstranit vliv kone¢né délky pozorovani signalu, v jehoz disledku
dochazi ke konvoluci spekter signalu samotného a aplikovaného ¢asového okna.
V pfipadé obdélnikového okna jde o pribéh sinc:(sinx) Ix, ktery méa nejvyssi
postranni maximum potla¢eno o cca 13 dB a minima se nachazi na frekvencich 1/T,
kde T je délka okna. Je mozné pouzit celou fadu vahovacich funkci, které maji vétsi
potlaeni postrannich lalokll, na druhou stranu ale i Sifku hlavniho laloku (delsi
pojednani o vdhovacich funkcich je v odstavci 8.2.2). Proto je v praxi zaznam ¢asto
ziskan prostrednictvim tzv. koherentniho vzorkovani [15], kdy je signal pfivedeny
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na vzorkovaci obvod ADC fazové zavéSen (je koherentni) se signalem vstupnim.
Frekvence vstupniho signalu musi byt pfitom v relaci s frekvenci vzorkovaci (fs),
poctem zaznamenanych vzork(l (N) a poctem zaznamenanych period signalu (k).
Musi platit

fS

fn = kW (54)

PocCet zaznamenanych period je doporucené volit jako prvocislo (kromé 2), nebot
potom nedochazi k Castému opakovani stejnych vystupnich hodnot z ADC.
Koherentni vzorkovani eliminuje konvoluci spekter vstupniho signalu a ¢asového
okna, protoze se jednotlivé spektralni ¢ary nachazeji na pozici minim (,nul”) spektra
C¢asového okna a jeho prubéh se tak neprojevuje (viz znéazornéni rozdilu mezi
koherentnim a nekoherentnim vzorkovanim v obr. 14).

| [T LT R EPITREIE B I PRTREPPLIELY B TR o
B0 ....................... ....................... ...................... P
A ........................ ....................... ......

O PR ....................... ......

\ykon [dBFS]

8- R

-‘Www
i g |

0
10 20 30 40 50
Frekvence [MHz]

/ Koherentni vzorkovani

Mlmn.luI.mJInmw

Obr. 14 Porovnani vykonového spektra koherentn & a nekoherentn & vzorkovaného signalu.

SNR

Pomér SNR u prevodniku vyjadfuje vyuzitelny amplitudovy rozsah vstupnich signald.
Jde o pomér mezi signalem pfislusné frekvence s maximalni hodnotou amplitudy
a skute¢nou hodnotou kvantizaéniho Sumu. Z amplitudového spektra signélu ho
uréime jako

U.
SNR=200og| —=2_ | [dH, (55)

Zuéum
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kde Usigna je odeltena uroven zakladni harmonické signalu a Usym jsou ostatni
spektralni komponenty vyjma stejnosmeérné slozky, zakladni a vysSich (do fadu 7)
harmonickych”.

SINAD

Pomér signalu k Sumu a zkresleni (Slignal to Noise And Distortion ratio) uréuje, stejné
jako SNR, vyuzitelny dynamicky rozsah. Rozdil oproti SNR je patrny z defini¢niho
vztahu

U.
SINAD= 200og sgnal [dB, (56)

2
\/ Sum+ Harmonické

kdy se narozdil od (55) do Sumu zapodcitavaji i slozky zkresleni, tedy vySSi
harmonické.

ENOB

Efektivni pocet bith (Effective Number of Bits) uréuje skuteény pocet bitd na ktery je
signal pfislusné frekvence kvantovan. Nikdy nedosahuje hodnoty NOB, ¢im méné se
od ni lisi, tim kvalitnéjsi je pfevodnik. Definuje se pomoci SINAD jako

SINAD-1,76
6,02 '

ENOB= (57)

SFDR

U analogovych dvojbranu je tento parametr oznacovan jako dynamicky rozsah bez
intermodulacnich zkresleni (Spurious Free Dynamic Range) a ur€uje odstup v [dBc]
(decibely od nosné) mezi uziteChym signalem a nejvysSSim intermodulaénim
produktem. V oblasti ADC se ovSem nemusi jednat o intermodulacni produkt jehoz
odstup od uZiteCného signélu odecditame, ale o jakykoliv signal projevujici se
ve spektru nezadouci €arou (spur), ktery nebyl soucasti analogového vstupniho
signalu ADC. Tyto produkty vznikaji jako disledek statistické zavislosti kvantovaci
chyby. Obvykle se neuvazuji vyssi harmonické slozky, jejichZz odstup od uzite€ného
signalu je popsan parametrem uvedenym dale.

4 Amplitudové spektrum je modul spektra v naSem pfipadé uréeného Fourierovou transformaci ze
vzork( signalu. Na obrazcich v této kapitole je spektrum vykonové, tj. mocnina amplitudového spektra,
vyjadfena navic v logaritmické mife a vztazena k maximalnimu rozsahu prevodniku, tedy v jednotkach
[dBFS] (Decibels relative to Full-Scale).
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Obr. 15 Vyznam parametr & SINAD a SFDR analogov é-digitalniho p Fevodniku.

Harmonické zkresleni

Celkové harmonické zkresleni THD (Total Harmonic Distortion) vyjadfuje linearitu
prevodni charakteristiky ADC a je do jisté miry spojeno s integralni nelinearitou
definovanou v souboru statickych parametru. Narozdil od ni se ale jedna o parametr
dynamicky a vyjadfuje tedy chovani ADC v zavislosti na frekvenci. DUsledkem
nelinearity je vznik vysSich harmonickych slozek, které se prelozi (ozrcadli) do 1.
Nyquistovy zony prevodniku (rozsah frekvenci od nuly do poloviny vzorkovaci
frekvence). Kvantitativni vyjadieni harmonického zkresleni se provadi vztahem

10
Z U iz—Harmonicka
THD = 200og| =2 [d], (58)

signal

kde v souladu s oznacenim v pfedchozich vztazich je Usigna z amplitudového spektra
odectena uroven zakladni harmonické signalu a Ui.yamonicka j€ Uroven i-té harmonické
(do desate).

Intermodulaéni zkresleni

Intermodulaéni zkresleni je podobné jako harmonické zkresleni dusledkem
nelinearity pfevodni charakteristiky ADC. Vznikaji pfi pfipojeni alespor dvou signalu
na vstup, jednotlivé intermodula¢ni produkty jsou zobrazeny na pfikladu v obr. 16.
Zvlast se vyjadfuje odstup nejvySSiho parazitniho signalu jako zkresleni druhého
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fadu (v obrazku naznaeno modrou plnou c&arou) a tfetiho Fadu (Cervena
preruSovana ¢ara) k hodnoté signalu na vstupu v dBc. Hodnotou signalu na vstupu
se mysli droven jednoho z obou pfipojenych vstupu, pficemz jejich vykony jsou
shodné. Je vhodné volit jejich kmito&ty mimo oblast ¢tvrtiny nebo tfetiny vzorkovaciho
kmitoCtu, kdy dojde ke smichani zrcadlenych vySSich  harmonickych
s intermodulaénimi produkty, resp. vstupnimi signaly.

0 T T T T T T T T T
: : f £ g o Y #® 2akladni a vyssi harmonicke
_ !.1 ‘2 : | —# intermodulacni produkty 2. radu
10 g :| ——# intermodulacni produkty 3. radu
20 i

Vykon [dBFS]

: : o
6 8 10 12 14 16 18 20
Frekvence [MHz]

Obr. 16 Intermodula €ni produkty p Fi buzeni vstupu p Fevodniku dvojici harmonickych signal  a.

Sveétovi vyrobci polovodi€ovych soucastek, v jejichZz portfoliu se nachazi i ADC,
presné definuji podminky a zpusob vyhodnoceni hodnot uvedenych v katalogovych
listech a je proto tfeba pfi porovnavani jednotlivych ADC mit na paméti, Ze stejné
parametry mohou byt ziskany ne vzdy naprosto stejnym zplsobem. Problematice
standardizace testovani a charakterizaci ADC se vénuji razné pracovni skupiny
s cilem vytvofit jednotny standard (IEEE 1241, DYNAD, atd.), detaily a shrnuti této
problematiky je pfehledné provedeno v [16].

Sumové &islo

Podobné jako u analogovych dvojbrant i ADC mizeme popsat Sumovym ¢&islem. Lze
pak charakterizovat cely fetézec prvkl pfijimace od nizkoSumového zesilovace za
anténou po vystup prevodniku pomoci celkového Sumového ¢isla (Friistv vztah [18])
a nasledné vyjadrit citlivost, minimalni detekovatelny signal, ¢i intermodulace.

Sumové &islo je v souladu s odstavcem 6.1.3 pomérem signalu k Sumu na vystupu
ADC k poméru SNR na jeho vstupu. Jinak fe€eno, ziskame ho vyjadfenim poméru
vykonu kvantizacniho Sumu ADC k hodnoté tepelného Sumu na jeho vstupu. Plati
tedy [17]
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F=AR2) Mmoo ls L (59)
kTB R 2 kTE

kde Vy je velikost napéti Sumu na vystupu, Vuax je napéti odpovidajici plnému
rozsahu pfevodniku, R je vstupni impedance ADC, soucin kTB vyjadfuje tepelny
Sumovy vykon v pasmu B na vstupu ADC a kone¢né SNR je vySe definovany pomér
signalu k Sumu pro ADC.
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7 PRED-ZPRACOVANI SIGNAL U

Pfed-zpracovani neboli procesy nasledujici pfimo za prfevodem signalu do &islicové
podoby neslouzi k bezprostfednimu stanoveni parametr signalu nebo jeho pfijmu.
Jedna se o algoritmy, které modifikuji signal s cilem dosahnout lepSich vychozich
podminek pro nasledné prvky zpracovavajiciho fetézce. Zde bude zminéna moznost
zvySeni dynamického rozsahu za prevodnikem resp. dosahnuti vétSi vzorkovaci
rychlosti.

Vysoky dynamicky rozsah a zaroven velka vzorkovaci rychlost ADC jsou poZadavky,
které vychazeji z aplikace Sirokopdsmoveého digitalniho pfijimace, zaroven jsou ale
poZadavky protichGdnymi. Vysokym dynamickym rozsahem totiz disponuji
prevodniky pracujici s nizkou vzorkovaci rychlosti a naopak vysoké vzorkovaci
rychlosti jsou vykoupeny malym amplitudovym rozliSenim. Existuji ale algoritmy
Cislicového zpracovani signalu, které mohou pfi zachovani jednoho parametru druhy
zlepsit. Dynamicky rozsah je moZné zvySit procesem zvanym prevzorkovani,
vzorkovaci rychlost potom paralelnim fazenim prevodnika.

7.1 Prevzorkovani

Prevozrkovani je zamérné vzorkovani vyssi frekvenci® neZ je hodnota vychazejici
z teorie Nyquistova vzorkovani. Druhym krokem je pak Cislicova filtrace se
soucasnym sniZzenim vzorkovaci rychlosti.

Princip zvySeni dynamického rozsahu spociva v rozprostfeni kvantizacniho Sumu
o vykonu @°/12, viz vztah (42), na vét3i itku pasma, nez u vzorkovani Nyquistova.

Pokles Urovné Sumu ilustruje obr. 17. V pfipadé, Ze by bylo ihned na vystupni
pfevzorkovana data aplikovano sniZzeni vzorkovaci rychlosti jednoduchym
vynechanim urcitého poctu vzorka (napfiklad tak, Ze bude bran kazdy druhy vzorek)
budou vystupni data vykazovat stejnou hodnotu kvantizacniho Sumu jako kdybychom
pouzili poloviéni vzorkovaci rychlost. Dojde totiz k jiz zminénému pfeloZzeni Sumu
do prvni Nyquistovy zény a tim jeho navySeni. Pro spravnou funkci pfevzorkovani je
totiz nutné provést nejprve filtraci nezadoucich spektralnich slozek Sumu mimo
pasmo signalu a poté zminéné snizeni vzorkovaci frekvence. Tyto dva kroky budeme
dale oznacovat jako decimaci signalu.

® Vramci prace budeme tento postup oznacovat jako prevzorkovani, které je v &edting rovnéz
pouzivano v souvislosti se zménou vzorkovaci rychlosti. Zde bude prevzorkovanim mysleno pravée
zameérné pouziti vyssiho vzorkovaciho kmito¢tu (anglicky oversampling).
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NejjednodusSim zplsobem provedeni filtrace je pouziti tzv. primérovaciho filtru, tj.
filtru jehoZ vystupem je stfedni hodnota z n vzorku signalu. Jedna se o cislicovy filtr
s kone¢nou délkou impulsni odezvy FIR (Finite Impulse Response), ktery m& stejné
jako vSechny filtry typu FIR, linearni pribéh fazové charakteristiky [52]. Linearni faze
filtru ma za duasledek to, Ze signal o jakékoliv frekvenci se na jeho vystup dostane
za konstantni dobu a nedochazi tak ke zkresleni signalu vlivem zpozdéni raznych
jeho slozek. Neexistuje analogovy ekvivalent, ktery by vykazoval toto chovani
a kromé stability, nulového vlivu starnuti a tolerance soucastek, je prave linearni faze
jednim z davodd, pro€ je vyhodnéjsi filtrovat signal Cislicové a nikoliv analogoveé.
Porovnani amplitudové charakteristiky primérovaciho filtru pro rdznou délku (10 a 20
prvkd) je na obr. 18. Dle predpokladu plati, Ze ¢im delSi Usek signalu je pouZit (tj. &im
delsi filtr pouzijeme), tim uzSi pasmo prenaSime nezkreslené (viz hlavni lalok
charakteristiky na nizkych kmitoétech) a zaroven lepSiho potlaceni slozek mimo
pasmo docilime.

A 1.NZ 2.NZ A 1.NZ 2.NZ

Uziteny [
signal [a]

Uzitecny
signal

DR

Vykon
Vykon

& ~ 2
$um ~ g%12 Sum ~q12 y

»
I I |

I I
0 fs/2 fs 0 fs/2 fs 3fs/2 2fs

Obr. 17 ZvySeni dynamického rozsahu ADC p  fevzorkovanim. B ézné vzorkovani (vlevo) a
vzorkovani stejného signalu dvojnasobnou vzorkovaci frekvenci (vpravo).

V praxi se ovSem primeérovaci filtr pouziva zfidka, nebot nema pfilis dobré hodnoty
potladeni v nepropustném pasmu, podobné jako zvinéni v pasmu propustném ani
dostate¢nou strmost prfechodu charakteristiky. Pfiklad amplitudové charakteristiky
FIR filtru navrZzeného metodou okénka (Hammingovo okno) s fadem 20 (fad filtru je
zamérné zvolen tak, aby realizace tohoto filtru vypocCetnimi prostfedky byla
srovnatelnd s realizaci filtru prdmérovaciho) je rovnéz uveden v obr. 18.
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Obr. 18 Charakteristika €islicovych filtr G - Pramérovaci filtr s délkou 10 vzork G (modra
€erchovand), Pr ameérovaci filtr s délkou 20 vzork @ (€ervena ¢éarkovand) a LPF navrzeného
metodou nejmensich étverc G fadu 20 (zelené pInd).

Horni mez zvySeni DR ur¢ime z poméru minimalni poZzadované vzorkovaci frekvence
fsmin @ frekvence prevzorkovani fosg jako

DR, =100og( OSR = 10]|o{ fOSRj [ dB. (60)

Smin
Celkovy teoreticky dynamicky rozsah ADC s néslednym pfevzorkovanim potom bude
DR=1,76+ 6,0ZNOB+ 1@ Ioé OSRJ [ a. (61)

Smin

Ze vztahu (61) mizeme vyjadfit potfebny faktor prfevzorkovani OSR pro pozadavek
zvySeni DR o n bitd. Plati rovnice

6,020NOB+ n) + 1,76= 6,02ZNOB+ 1,76 10 IdgOSH, (62)
ze které vyjadfime Cinitel pfevzorkovani jako
OSR=10"%" = 4, (63)

Kazdym zdvojndsobenim vzorkovaci rychlosti tedy teoreticky ziskame pul bitu
v amplitudovém rozliSeni navic. V praxi je situace samoziejmé vzdy o néco horsi,
nebot pouzity filtr nema nekone€nou strmost pfechodu z propustného
do nepropustného pasma, stejné jako nema nekonecné vysokou hodnotu potlaceni.
ZvysSeni dynamického rozsahu muzeme chapat jako zlepSeni citlivost pfevodniku
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v dusledku sniZzeni Sumového ¢isla, nebot ve vztahu (59) zmenSujeme Siftku pasma
na vystupu ADC z fs/2 na fs/(20SR).

Dalsim velice zajimavym pfinosem pFevzorkovani je snizeni pozadavku
na analogovy antialiasingovy filtr. Jedn& se o filtr pfedfazeny ADC, jehoZ GCelem je
potlaceni vSech signalu, které by se mohly prelozit do prvni Nyquistovy zoény.
Pfi pfevzorkovani je mozné pouzit filtr vyrazné nizSiho fadu, nebot uzite€ny signal
zabira mensi ¢ast NZ v porovnani se situaci bez prevzorkovani. Tato vlastnost je
demostrovana v obr. 19, kde je nejprve pro velikost potlageni nezadoucich
ozrcadlenych kmitoéta 80 dB potieba filtr fadu osm (vlevo), pfi pouziti &tyfnasobné
vzorkovaci frekvence pak pouze filtr Fadu &tyfi (vpravo). Cerchovana &ara pfitom

vyjadfuje Sifku pasma signalu, ktera je v obou pfipadech shodna.

1.NZ 2.NZ 1.N2 2.NZ
T i T i T T | T T T
[l - N - l] .......................... \ ............................................................ -
Cauer, réadB H
20 20 ........... ............ ......................... ............ ............ ........... _
B Cauer, raddg : : :
40 40 o 5 :
=) S : :
= : : :
5 Pl :
;ﬁﬂ 60 ]
80 80
L5 I
11| R 100 L : :
I : : :
| ? : :
120 120 | 1 I ir | ] |
0 fs/2 fs Fs2 s 52 s a2 15
Frekvence Frekvence

Obr. 19 Snizeni narok G na antialiasingovy filtr ADC.

7.2 Paralelni fazeni prevodnik G — prokladané vzorkovani

Resenim pro ziskani vétsi frekvence vzorkovani pfi zachovani poétu bith je pouZiti
paralelné zapojenych ADC z nichz kazdy pracuje na zlomku poZadované vzorkovaci
frekvence (viz obr. 20). Méjme soustavu M prevodnikd s poZzadovanou vyslednou
vzorkovaci frekvenci fs. Frekvence vzorkovani kazdého ADC v systému tedy je

f=f

S (64)
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Obr. 20 Blokové schéma ¢&asov é prokladaného vzorkovaciho systému
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Obr. 21 Chyba zesileni a offsetu neidealni p  Fevodni charakteristiky ADC

Rozdily v jednotlivych parametrech pouzitych prevodnikl zpUsobuji chyby
v navzorkovaném signalu, jsou to:

. Chyba v €asovani ADC. Jedna se o chybu zpozdéni signalu hodin pfivedeného
na vstupy ADC. Podobné jako jitter zpusobuje tato chyba odebrani vzorku
v nespravném c¢ase, narozdil od ndhodného charakteru jitteru se v tomto pfipadé
ovSem jedna o periodicky se opakujici d&j a cela soustava pfevodnikl se chova
jako neuniformni vzorkovag, tj. vzorkova¢ s nerovnomérnym rozloZzenim casu
vzorkovani.
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Chyba ve stejnosmérné slozce (offsetu) prfevodniku. Kazdy prevodnik ma viivem
vstupnich analogovych obvodud uréitou hodnotu stejnosmérného predpéti - offset.
ProloZzenim pfevodni charakteristiky ADC by v idealnim pfipadé méla byt pfimka

2NOB—

se smérnici rovnou V,,, / '. Vlivem chyby offsetu dojde k jejimu posunu

z pocatku na hodnotu offsetu.

Chyba v zesileni prevodniku, ktera vyjadfuje odchylku pfevodni charakteristiky
od idealni smérnice po odecteni chyby offsetu.

VSechny uvedené chyby muzeme povazovat za statické, tj. ménici se dostate¢né
pomalu. Jejich vliv vyjadfime pomoci spektra navzorkovaného signalu. Nejjednodussi
projev ma chyba offsetu, ktera zpusobi vznik periodického signalu s kmitocty

ﬁ[fs k=12,..M /z (65)
Jedné se o chybu nezavislou na vstupnim signélu. Naproti tomu chyba v zesileni
zpusobi opakovani spektra vstupniho signélu s rdznou amplitudou kolem kmitoctd
ze vztahu (65). Stejny projev méa i chyba v €asovani. Na obr. 22 je pro nazornost
uvedeno spektrum harmonického signalu s frekvenci 55 MHz a vykonem 0 dBFS
na vystupu systému tvofeného Ctvefici paralelnich ADC se vzorkovaci frekvenci

kazdého 400 MHz. Systém byl simulovan véetné uvedenych druhut chyb.

0 I T T I T
: : : : Spektrum
_2['_ ............... _ .................. ........... * Signal —
: : : # HKomponent chyby offsetu
: : : : Komponent chyby zesileni a casovani
A0 .................. T B R RLEEEEEE FEEEEEEEEEEEEEEEE ................ -
@ : : i § 5 :
= _ﬁl]_ f .................. .................. .................................. f .................. ................ —
= : : : : . :
E gk e .................. .................. e ................. i
=} . - . : . :
a : : : : : :
-100

-120

OO il o i
1] 100 200 300 400 500 600 foo 800
Frekvence [MHz]

Obr. 22 Spektrum signalu vzorkovaného  €tyfmi paralelnimi p fevodniky.

7.2.1 Odhad chyb

Pfi odhadu a nasledné rekonstrukci signalu neni tfeba znat absolutni vyjadfeni
jednotlivych chyb, spokojime se s jejich relativni hodnotou vztazenou k jednomu
(prvnimu) z ADC. Je vhodné, aby algoritmus odhadu nebyl zavisly na pfipojeném
signalu, ovSem jisté predpoklady musi signal splfovat. Prvnim pfedpokladem je, Ze
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Sitka pasma je mensSi, nez je Nyquistova frekvence vysledné struktury paralelné
zapojenych ADC. Dale predpokladame, Ze signal je tzv. modulo M kvazistacionarni,
tj. Ze jeho statistické chovani je pro vSechny prevodniky stejné.

Vzorkovany signal mizZzeme s vlivem vSech chyb a kvantovacim Sumem vyjadfit jako
y[K]=(1+2g JE X (kM+ ) T +A, + Jitte] K]+ G B +A,, (66)

kde Ts je vzorkovaci perioda (pfevracena hodnota fs), M je pocet prevodniku
v paralelnim systému, x je vzorkovany vstupni signdl, Jitter vyjadfuje n&hodnou
chybu €asu vzorkovani (viz odstavec 6.2.4), Q je kvantovaci Sum ADC, 4 je chyba
zesileni, 4¢ je chyba v Casovani a 4o je chyba v offsetu. Index i vyjadfuje, Zze se
jedna o i-ty prevodnik.

Rozdil velikosti offsetu jednotlivych ADC proti prvnimu z nich vyjadfime jako rozdil
stfedni hodnoty signalu. Predpokladame-li, Zze ostatni chyby jsou nulové, prejde
model signélu ze vztahu (66) na tvar

yi[K] = X (kM+ ) T]+A,. (67)

VSimnéme si, Zze kromé chyb zplUsobenych paralelnim fazenim prevodnik( jsme
zanedbali i kvantizaéni Sum a jitter, coZ je logické, nebot se nejedna o statické
parametry. Pro dostatecny pocet vzorkl signélu (67) plati

1 N/M i
N/_szi(k):ﬂwmq i=1,2,.M, (68)
k=1

kde N je pocet vzorkd signélu. Odstranéni chyby offsetu z navzorkovanych dat
provedeme jednoduchym odecteni jeho odhadnuté velikosti.

Odhad chyby zesileni je zaloZzen na tom, Ze rozptyl vzorkovaného signalu kazdého
prevodniku je zavisly na jeho zesileni. Opét preformulujeme model signalu do tvaru
kdy je pfitomna pouze chyba zesileni, tedy

y[K] = (1+8g ) O (kM+ ) ] (69)

Pokud je signal modulo M kvazistacionarni vzhledem k hodnoté rozptylu, tj. jeho
rozptyl je stejny pro vSechny ADC, miZeme psat

o2 =(1+8, ) @2 i=12.M. (70)

Podobné jako u chyby offsetu je i v tomto pfipadé korekce chyby zesileni pomérné
prostd a to podélenim vzorkovanych dat z pfislusnych prevodniki odhadnutou
hodnotou rozdilu zesileni.
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Odhad chyby v ¢asovani je zaloZzen na pozorovani velikosti rozdilu mezi vzorky ze
sousednich prevodnikl. Protoze predpokladame, Ze Sitka pasma signalu je omezena
do Nyquistovy zény, nemlze dochazet k libovolné velkym zménam signalu vzorek
od vzorku. Pokud bude rozdil mezi ¢asy vzorkovani vétsi nez vzorkovaci perioda,
bude i rozdil mezi vzorky v praméru vétSi a naopak, pokud bude ¢as vzorkovani
mensi nez Ts, budou i rozdily mezi vzorky mensi. Opét zavedeme predpoklad
signélu bez vlivu jinych chyb. Jeho model tedy bude

y[K|={ (kM+ ) T +A,]. (71)

Predpokladejme dale, Ze vstupni signal je modulo M kvazistacionarni vzhledem k

(>§ - x_l)z. Pro stfedni kvadratickou hodnotu rozdilu mezi vzorky maZeme psat

R S (M- v R =(Tea-a Y H(6). 02

k=1
kde E{(u’(t))z} je stfedni kvadraticka hodnota derivace vstupniho signalu, ktera

muZze, pfi spinéni podminky A, < T, byt urCena prostym rozdilem mezi jednotlivymi

vzorky vstupniho signalu. Relativni hodnota chyby v ¢asovani vzhledem k prvnimu
ADC, u kterého pfedpokladame nulovou chybu, je

(73)

Chybu €asovani je mozné eliminovat napfiklad interpolaci dat [20], kterd mlze byt
provedena i islicovym filtrem [21].

Simulaci systému Casové prokladaného vzorkovani na cCtvefici prevodnikd byly
vySetfovany kvalitativni parametry odhadu chyby v ¢asovani po odstranéni chyb
offsetu a zesileni. Byla pouzita Ctvefice ADC se vzorkovaci frekvenci 400 MHz,
chyba v Gasovani byla pro kazdy prevodnik generovana jako nahodna hodnota

s rovnomérnym rozloZzenim pravdépodobnosti na intervalu (—O,l O,i) nasobku

vzorkovaci periody. Sto nahodnych Monte-Carlo béhu simulace bylo provedeno
pro razny pocet vzorkd vstupniho harmonického signalu a byla vyhodnocena stfedni
hodnota a rozptyl rozdilu mezi skute¢nou a odhadnutou hodnotou chyby ¢asovani.
Vysledek simulace je na obr. 23. Jak vidime, odhad chyby je vychyleny
a nezpfresfiuje se pro vysSi pocCet vzorkl nez je 4096. Dosazena presnost v fadu
jedné tisiciny vzorkovaci periody je ale postacujici s ohledem na to, Ze bude lezet
pod hranici jitteru signalu hodin a projevy chybného uréeni budou tedy skryty v Sumu

Strana 43 z 127



jednotlivych prevodnikl. Pokud bychom poZadovali presnéjsi uréeni velikosti chyby
C¢asovani, je nutné volit jiny charakter testovaciho signalu, kterym byl v pfipadé
provedenych simulaci jednoduchy harmonicky signal.

Chyba v urceni statickeho jitteru [Ts/1000]

-1
256 512 1024 2048 4096 8192 16384 32768
Pocet vzorku

Obr. 23 Standardni odchylka ( €ervend) a st fedni hodnota (modra) chyby ur €eni statické
hodnoty jitteru (p Gvodn & publikovano autorem préace v [22]).

Paralelné zapojené prevodniky s ¢asoveé prokladanym vzorkovanim se v soucasnosti
(druh& polovina 2010) opét po ¢ase dostavaji i do portfolia svétovych vyrobct ADC
(napf. jiz starSi typ AD12401 od Analog Devices [23] nebo novinka ISLA112P50
od spole¢nosti Intersil [24]). Na trhu Ize déle najit spole¢nosti zabyvajici se vyvojem
algoritm pro odhad a korekci chyb a jejich implementaci v programovatelnych
logickych obvodech (FPGA). Algoritmus ktery nevyZaduje zadny specialni vstupni
signél a pracuje na pozadi, Ize tak pfimo implementovat do fetézce signalového
zpracovani [25].
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8 ZPRACOVANI SIGNAL U

Doposud byly signaly zpracovavané ¢asomérnym systémem povazovany za obecné.
Z principu metody ovSem plyne, Ze ¢&as pfichodu Ize s dostateChou mirou
jednoznaénosti meéfit pouze u signald vykazujicich alespori minimalni ¢asovy
markant, tj. obsahujici informaci ménici se v ¢ase. Tato podminka je samoziejmé
do jisté miry spinéna vzdy, nebot vysilani spojittho neméniciho se signalu nema
pro jakékoliv elektronické prostfedky smysl. Jsou ale pochopitelné signaly vhodné
ke zpracovani Casomérnym systémem a naopak signaly nevhodné, u kterych
pfesnost méfreni ¢asu prichodu je z jejich podstaty nizka (napf. vlivem modulace).
Do prvni skupiny patfi Sirokopasmové signaly ruznych datovych komunikacénich
prostfedkd nebo impulsnich radiolokatori, do druhé potom napfiklad komunikaéni
linky s malou Sifkou pasma resp. nizkou modula¢ni rychlosti (tzn. malou kapacitou).

Z hlediska spravného navrhu jednotlivych €asti (analogovych i digitalnich) pfijimace
¢asomérného systému je tedy nutné mit zevrubné znalosti o charakteru signald,
které chceme zpracovavat. Radiolokacni signaly jsou nejcastéjSim typem signall
vstupujicich do zpracovani, ovSem jejich charakter mize byt velice rozdilny podle
Gcelu (meteorologicky vs. navigacni) €i konkrétniho typu. Nejjednodussim signélem
je impulsni signal s konstantni Sifkou pulsu i periodou opakovani. V sou¢asné dobé
je ovSem tento pfipad spiSe vyjimecny, nebot jsou pouzivany impulsy s ménici se
nosnou frekvenci (frequency hopping), mnohdy s vnitroimpulsni modulaci, napf.
lineérni frekvencéni (angl. chirp) ¢i fazovd modulace (kédy typu Barker, Frank, Zadoff-
Chu, atd., viz napf. [26]) a s rGznou délkou trvani. Perioda opakovani jednotlivych
impulst navic neni konstantni, ale mGze se meénit po skupinach impulsu (v radarové
terminologii oznaceni ,stagger) ¢i dokonce nahodné impuls od impulsu (,jitter”).
VSechny tyto modifikace pUvodné jednoduchych signald vedou ke zlepSeni
detekénich schopnosti, rozliSeni i pfesnosti radioloktoru a zaroven zvySuji odolnost
vuci riznym (cilenym i necilenym) druhdm ruSeni pfi sou¢asném sniZzovani vykonu.
Hovofime potom o radarovych systémech s nizkou pravdépodobnosti zachyceni —
LPI (Low Probability of Interception).

8.1 Stanoveni TOA

Casomérné systémy je z hlediska zpGsobu méfeni TDOA moZno rozdélit do dvou
skupin. Prvni z nich soustfedi signaly z jednotlivych pfijimacich senzorli pomoci
komunikaénich linek do jednoho mista, kde probiha samotné méfeni TDOA. Tyto
komunikaéni linky musi mit pfesné definované tzv. pfidavné zpozdéni, tedy cas,
ktery uplyne od zachyceni signalu senzorem, az po jeho pfenos na meéfici stanici.
Jedna se o systémy centralizované neboli systémy s centralnim ¢asem. Naopak
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v pfipadé, Ze jednotlivé senzory jsou sami schopné méfit TOA signalu
a nadfazenému bloku poskytuji jen definovanou informaci o signalu a nikoliv jeho
pfimou kopii, hovofime o systémech distribuovanych neboli systémech
s distribuovanym €asem. U nich neni nezbytné pfenaset velké mnoZstvi informaci
mezi jednotlivymi senzory, bezpodminecné je vSak nutna velmi pfesna Casova
synchronizace jednotlivych senzoru tak, aby vSechny pracovaly se stejnou osou
casu.

v v s

NejcastéjSim principem méreni ¢asu pfichodu bylo v minulosti, a v mnoha pfipadech
pretrvavad do soudasnosti, méfeni na nabézné hrané demodulovaného® impulsu.
Sledovanou veli¢inou je tedy zména amplitudy na vystupu pfijimace, idealné
z urovné tepelného Sumu na Uroven vysSi. K Uspésné detekci signalu a odectu TOA
je obvykle potfeba, aby jeho vykon byl alespori o 10 dB vétSi nez vykon Sumu.
Samoziejmé Fetézec zpracovani signalu prfedfazeny samotnému stanoveni TOA
proSel vyvojem, od plvodni demodulujici diody bézné dnes pouzivanou napfiklad
v méfiCich &i indikatorech vykonu signalu, pfes logaritmické zesilovace, az k dnesni
digitalizaci signalu na mezifrekvenci a uréeni amplitudové obalky impulsu. Princip
méfeni nabézné hrany demodulovaného impulsniho signalu je vSak v mnohych
¢asomeérnych systémech stale zachovan. Dlvodem tohoto faktu je pfedevSim snizeni
mnozstvi informaci pfenasSenych na centralni méfici stanici TDOA systému. Jinymi
slovy, pfenosem video signalu misto signdlu samotného sniZujeme naroky
na pfenosovou kapacitu pouzitého komunikac¢niho kanalu.

8.1.1 Mez pfesnosti stanoveni TOA resp. TDOA

Mez presnosti odhadu jakéhokoliv parametru je mozné vycislit na zakladé znalosti
modelu signalu a Sumu, kterym je signal zkreslen. NejCastéji se pfitom vyjadfuje
pomoci Cramer Raovi doIni meze CRLB (Cramer Rao Lower Bound), ktera udava
nejmensi teoretickou velikost rozptylu, jaké bychom mohli pfi nevychyleném odhadu
ur€itého parametru dosahnout. CRLB vychazi ze znalosti rozloZzeni pravdépodobnosti
Sumu, ,ostrost” této funkce potom rozhoduje o moznosti pfesnéjSiho nebo méné
presného odhadu.

Rozptyl odhadu TOA je zcela jisté zdola omezen pomérem SNR a casovym
prubéhem signalu. Predpokladejme model signalu ve tvaru soudtu puvodniho
impulsu a Sumu. V souladu se zvyklostmi teorie signalt, budeme tedy i zde
povazovat Sum za aditivni s konstantni spektralni vykonovou hustotou, ktera je

® Vopraxi je demodulovany signal bé&zné oznadovan jako ,video“. Toto pojmenovani pochazi

z radarové techniky, kde video signal byl demodulovany signal odrazeny cilem pfivedeny pfimo na
katodu obrazovky pro vizualizaci cile.
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omezena na frekvencni pasmo Sifky B, Sum a signal jsou vzajemné nekorelované.
MuUzeme psat

x[n=gndl+ w1 r0l.. N1 (74)
kde s[n; 4 jsou vzorky signalu, pficemz @ vyjadiuje obecny parametr, jehoz dolni mez

presnosti odhadu uréujeme (amplituda, frekvence, faze, zpozdéni, atd..), a w[n] je

um s normélnim rozloZenim pravdépodobnosti A{0, &%), tji. snulovou stfedni

hodnotou a rozptylem o&*. Pro dolni mez odhadu parametru @& signélu s timto
modelem plati [29] (str. 36, vztah 3.14)

0.2

n=0

var(@) > (75)

Hodnotu TOA muiZeme chapat také jako zpozdéni signalu vici vhodné zvolenému
pocatku ¢asové osy. Potom CRLB odhadu zpozdéni 1, mizeme v souladu se (75)
psat [30] (str. 105, rovnice 1.480)

var(?;) 2% : (76)

ZW EB;MS

0

kde E je energie signalu, Ny je spektralni vykonova hustota a Bf, je tzv. efektivni

Sitka pasma signalu (nékdy také oznac¢ovana jako Gaborova Sitka) dana spektralnim
prab&hem signalu jako’

T F2[X (1) of
Blus == ' (77)
df

X (f) je spektrum komplexni obalky x(t) a f je frekvence. Efektivni Sitka pasma
vyjadfuje tedy stfedni kvadratickou hodnotu frekvence signalu.
Leva Cast jmenovatele ve vztahu (76) pfedstavuje pomér energie signalu k Sumu,

tedy parametr SNR. Dolni mez prfesnosti odhadu TOA bude tedy klesat se
vzrustajicim odstupem signélu od Sumu a zaroven je nepfimo umérnd jeho Sifce

" vztah (77) predpoklada komplexni obalku signalu, tedy signal se stfedni frekvenci rovnou nule.
Pokud je signal v analytickém tvaru s obecnou stfedni frekvenci, je tfeba to zohlednit a stfedni
hodnotu frekvence odedist.
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pasma. Jinak fe€eno, ¢im rychlejSi Casové zmény signal vykazuje (tj. ¢im vétsi je
jeho efektivni Sifka pasma), tim nizSi hodnotu nabyva dolni mez odhadu presnosti
TOA. Je vhodné poznamenat, Ze uvedeny vztah je teoretickym minimem, které lze
pro signal s uvaZzovanymi spektralnim charakterem dosahnout. Nevypovida nic

o pfesnosti konkrétni metody, ktera k nalezeni odhadu TOA bude pouZzita.

8.1.2 Presnost TOA mérfenim na ndbézné hrané amplitudové obalky

V tomto odstavci provedeme vyhodnoceni pfesnosti uréeni TDOA pomoci
nezavislych mérfeni TOA na dvojici senzord. Nutnym predpokladem je pfitom
spole¢nd ¢asova osa obou pfijimacich stanic, resp. dodrzeni konstantniho zpozdéni
mezi zachycenim signalu k jeho dopraveni na stanici méfici.

O presnosti TDOA rozhoduje rozptyl odhadu TOA na jednotlivych senzorech (G'TZOA
a 07, ) , Nebot plati

O-W%DOA = O-'IZ'O/I\ + U'ZFOQ . (78)
Za Cas pfichodu signalu Ize oznacit okamzik, kdy signal pfekona nastavenou
hodnotu — prah. Ke spravnému stanoveni prahu je tfeba znat statistické vlastnosti
Sumu a zvolit akceptovatelnou pravdépodobnost faleSného poplachu a kni
odpovidajici pravdépodobnost detekce. Presnost takového uréeni TOA bude ale
zjevné velmi zavisla na vykonu signalu, nebot pfi jeho vysoké amplitudé dojde
k pfekro€eni prahu dfive nez u signalu s malou amplitudou, ktery bude vice ,utopen*®
v Sumu. SniZeni zavislosti na amplitudé signélu, Ize dosahnout pouzitim detektoru
s adaptivnim prahem [31], ktery je nastaven na polovinu amplitudy impulsu. Efektivni
implementace tohoto principu méfeni TOA — detektor s adaptivnim prahem (ATD —
Adaptive Threshold Detector) je popsana v obr. 24.

L Zpoidénl’ I G=>

Obr. 24 Detektor s adaptivnim prahem

Signal je rozdélen do dvou vétvi, z nichZ jedna je zpozdéna o ¢as d a zaroven je v ni
zesilova€ se zesilenim rovnym dvéma. Nasleduje rozdil obou vétvi a hledani
pruseciku vysledné funkce nulou. Tento princip uréeni TOA je mozné pouZzit jak
v analogové, tak i digitalni podobé. Problém nastava v pfipadé malych amplitud
signalu (nizké hodnoty SNR), kdy je obtizné nalézt spravny prasecik nulou. Ten se
vlivem Sumu mlZze nachazet i mimo dobu trvani nebo naopak zadny prasecik s nulou
v této oblasti nelezi. Je nutné rozSifit méfeni TOA o funkci detektoru signalu.
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Konkrétnim provedenim se vtéto c¢asti textu nebudeme vénovat a budeme
vySetfovat zavislost prfesnosti odeCtu TOA resp. nasledné TDOA stanovenim
pruseciku funkce popsané v obr. 24 s nulou.

Rozhodujici vliv na funkci ATD bude jist¢ mit velikost zpozdéni zavedeného
do zesilené vétve signalu. Zdola je jeho hodnota omezena nejdelSi moznou
nabéznou hranou impulsu, shora potom nekratSim impulsem, ktery systémem
chceme zpracovat. Tyto dvé hodnoty se mohou samoziejmeé prekryvat.

Pfesnost budeme zkoumat na modelu pfijmu signalu digitalnim pfijimacem.
V souladu s pfedchozim textem byl vytvofen generator komplexni obalky signalu
s moznosti volby druh( vnitroimpulsni modulace uvedenych v kapitole 5.1
(pro zplasob stanoveni TDOA vramci této kapitoly jsou samoziejmé& zpUsoby
komprese impulsi méné vyznamné, ale bude vyuZita dale). Pomoci nasledné filtrace
vygenerovaného signalu je upravena strmost ndbézné resp. sestupné hrany impulsu.

Sum vytvofeny jako nahodna veli¢ina s Normalnim rozdélenim pravdépodobnosti
amplitud s nulovou stfedni hodnotou a jednotkovym rozptylem je rovnéz frekvenéné
omezen a to filtrem odpovidajicim mezifrekvenénimu filtru ve skute¢ném pfijimadi
(v pfipadé& provedenych simulaci dolni propust typu IR patého fadu s Ceby3evskou
aproximaci charakteristiky). ProtoZze generujeme komplexni obalku signalu, je i Sum
nutné generovat jako komplexni. To je provedeno generovanim nezavislych
nahodnych vektord pro realnou a imaginarni slozku. Vzorkovaci frekvence
vytvofenych signall je 400 MSps, Sitka pasma filtru omezujiciho Sum potom
125 MHz. Popsany systém disponuje okamzZitou Sifkou pasma 250 MHz.

Signal je dale podroben amplitudové demodulaci ¢imz ziskame prubéh amplitudové
obalky (viz odstavec 4.2) a odstranime ze signalu vyssi frekvencni slozky. MaZzeme
tak provést snizeni vzorkovaciho kmito¢tu — decimaci (podrobnéji v odstavci 7.1).
Faktor decimace ma pfitom zasadni vliv na dosazitelnou pfesnost méfeni TOA a pfi
jejim vyhodnoceni bude jednim z parametrd. Filtr jeZ je souc€asti decimacniho fetézce
ma propustné pasmo do 5 MHz a Gtlum 80 dB od poloviny frekvence vzorkovani
po decimaci. Tim zamezime zrcadleni eventualnich spektralnich sloZzek signalu
lezicich ve vysSich Nyquistovych zonach (vzhledem kvzorkovani na vystupu

decimace) do zény prvni.

Samotna funkce stanoveni TOA spoc€iva, jak bylo uvedeno vySe, v urCeni polohy
priseciku vystupu ATD nulou. V naSem modelu bude pouZita vétev signalu
zpozdéna o 100 ns. Zpresnéni odectené hodnoty TOA je provedeno proloZzenim
pfimky v blizkém okoli (4 vzorky) pruseciku s nulou. Abychom méli srovnani
s vystupy simulaci odhadu TDOA uvedenych dale, budeme chybu méfeni ATD
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vyjadfovat jako standardni odchylku odhadu TDOA, nikoliv jak by se dalo oCekavat
jako chybu TOA. K tomu nam poslouZzi dvojice generovanych signald.

Vysledky simulaci jsou zobrazeny formou zavislosti standardni odchylky odhadu
TDOA na SNR druhého signélu pfi konstantnim SNR signalu prvniho, a to pro riiznou
hodnotu délky nabézné hrany a faktoru decimace. Pro kazdou hodnotu SNR
a uvedeny parametr bylo provedeno 1000 Monte Carlo nahodnych odbéhu simulace.
V kazdém odbéhu je hodnota TDOA volena jako ndhodné proménna s rovhomérnym

rozloZzenim pravdépodobnosti na intervalu <5,15> Js.

Ze zobrazenych prabéhu v obr. 25 az obr. 31 vidime, Ze i pomoci tohoto v principu
jednoduchého zpusobu uréeni ¢asu TOA lze dosdhnout relativné dobrych vysledku
a standardni odchylka urCeni TDOA klesa od cca 15ns (SNR; =SNR; =9 dB)
aZz k jednotkam nanosekund v pfipadé vysSSich hodnot SNR. VySSi standardni
odchylku mizeme pozorovat u signalt s mensi efektivni Sitkou pasma (omezenych
filtrem s mensi Sitkou pasma), které nedisponuji strmou nabéZznou hranou a funkce
ATD je tak vice ovlivnéna Sumem. Tento rozdil by pro konkrétni pouzité délky
nabéznych hran mél byt smazan pouzitim decimacéniho filtru, nebot jak bylo uvedeno,
Sitka propustného pasma je 5 MHz. Vzhledem k popsanému zplsobu navrhu tohoto
filtru (vzdy utlum 80 dB od poloviny vzorkovaci frekvence po decimaci nezavisle
na jeji konkrétni hodnoté) je ale volbou decimaéniho poméru dana i Uroven potlaeni
slozek signalu mezi koncem propustného (5 MHz) a zacatkem nepropustného
pasma. Tyto slozky se pak vice ¢i méné uplatiuji a zpisobi rozdil ve vysledcich.

Z vysledkl simulaci je dale zifejmé, Ze ATD ke spravné funkci potfebuje SNR obou
signdlt alespori 9 dB. Pro niZSi hodnoty nelze vysledky charakterizovat pomoci
standardni odchylky a stfedni hodnoty, nebot’ rozlozeni pravdépodobnosti chyby
uréeni TDOA nevykazuje Gaussovsky charakter, obsahuje odlehlé hodnoty, které
jsou produktem nedokonalé funkce ATD pfi takto vyznamné zkresleném signalu.

Mezi jednotlivymi druhy vnotroimpulsni modulace nevidime vyrazné rozdily, coz je
oCekavany fakt, nebot pracujeme pouze s amplitudovou informaci a frekvencni ani
fazova modulace by se tak neméla projevit. Typ modulace ma ale i vliv na prabéh
amplitudové obalky impulsu, zejména pokud jde o modulace f4zové, kde se skokové
méni amplituda kvadraturnich sloZzek signalu. Vlivem Sumu a kone&né rychlosti
zmény faze v dasledku filtrace, dochazi totiz k poklesu amplitudy v mistech fazovych
zmén a tim maze dojit i k ovlivnéni funkce ATD, zejména pfi pouziti vyS§Sich hodnot
decimaéniho faktoru (viz obr. 30 vlevo). Tento nedostatek se projevi zejména
u kratkych impulst s vnitroimpulsni fazovou modulaci.

Pribéhy v obr. 31 ukazuji zavislost standardni odchylky chyby v uréeni TDOA
na faktoru decimace (pouzitd decimace 4, 8 a 16 odpovida vystupnimu vzorkovani
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¢asu 100, 50 a 25 MSps) pro dvé rizné hodnoty trvani nabézné hrany impulsu
a konstantni SNR; (12 dB). Opét se uplatiuje zlepSeni pFesnosti pfi rychlejsi
nabézné hrané. Kromeé toho je zifejmé, Ze pro vysoky stupen decimace (16) vykazuje
chyba uréeni TDOA vysokou stfedni hodnotu, tedy odhad TDOA je vychyleny.

Pfes vSechny uvedené nedostatky je ale zvysledkl simulace zfejmé, Ze ATD
poskytuje velmi dobry pomér dosaZzitelné presnosti stanoveni TOA resp. TDOA
k naro¢nosti provedeni a jeho adaptace z plvodné analogového zpracovani ve
zpracovani Cislicovéem ma tedy opodstatnéni. Vyhodou jsou zejména relativné nizké
naroky na komunikaéni kanal mezi jednotlivymi senzory systému a méfici stanici a jiz
zminéna nizka algoritmicka a vypocetni naronost. Naopak, ATD neni optimalni
z hlediska potfebného minimalniho SNR signall, jehoz hodnota je v porovnani s dale
uvedenymi metodami relativné vysoka. Jak je patrné z vysledkd simulaci, ¢asto
poskytuje vychyleny odhad TDOA a je tfeba provést kalibraci podle odectené
amplitudy signalu. DalSim omezenim je potom délka trvani nabézné hrany resp.
minimalni itka impulsu ve vztahu ke zpozdéni aplikovaném v ATD. ReSenim tohoto
problému muaze byt napfiklad zavedeni nékolika paralelnich vétvi a vybér té z nich,
kde nastavené zpozdéni vyhovuje zméfenému PW. A konecné, ATD je zaloZen
na méreni nabézné hrany demodulovaného impulsu. Existuje ale cela fada signald,
které nemaji, v simulacich uvazovany, lichobéznikovy pribéh obalky a kde tedy
méfeni TDOA popsanym principem neni bud vibec mozné (signdly se spojitou
nosnou vinou - CW), nebo bude zatizeno znacnou chybou (napf. signaly systému
TACAN — TACtical Air Navigation [32]).
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Obr. 25 Sm érodatna odchylka ur €eni TDOA metodou ATD jako funkce SNR signalu 2, p i

konstantni hodnot & SNR signalu 1. Decimace pr abéhu amplitudové obalky 4, impuls bez vnit ~ ni
modulace, PW =1 ps. Nabézn4 hrana 100 ns (vlevo) resp. 10 ns (vpravo).
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Obr. 26 Sm érodatna odchylka ur €eni TDOA metodou ATD jako funkce SNR signélu 2, p i
konstantni hodnot & SNR signéalu 1. Decimace pr abéhu amplitudové obalky 8, impuls bez vnit
modulace, PW =1 ps. Nadbéznéa hrana 100 ns (vlevo) resp. 10 ns (vpravo).
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konstantni hodnot & SNR signdlu 1. Decimace pr ubéhu amplitudové obalky 4, impuls s linearni
frekven éni modulaci se zdvihem 10 MHz, PW =1 us. NadbéZna hrana 100 ns (vlevo) resp. 10 ns
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Obr. 28 Sm érodatna odchylka ur €eni TDOA metodou ATD jako funkce SNR signalu 2, p i
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konstantni hodnot & SNR signdlu 1. Decimace pr Ubéhu amplitudové obalky 8, impuls s linearni
frekven éni modulaci se zdvihem 10 MHz, PW =1 pus. Nabézn4 hrana 100 ns (vlevo) resp. 10 ns

(vpravo).
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Obr. 29 Sm érodatna odchylka ur €eni TDOA metodou ATD jako funkce SNR signélu 2, p i
konstantni hodnot & SNR signalu 1. Decimace pr uabéhu amplitudové obélky 4, impuls s fazovou
modulaci Barkerl3, PW =1 pus. Nabézna hrana 100 ns (vlevo) resp. 10 ns (vpravo).
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Obr. 30 Sm érodatna odchylka ur €eni TDOA metodou ATD jako funkce SNR signalu 2, p i
konstantni hodnot & SNR signalu 1. Decimace pr uabéhu amplitudové obéalky 8, impuls s fazovou
modulaci Barkerl3, PW =1 pus. NdbéZna hrana 100 ns (vlevo) resp. 10 ns (vpravo).
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Obr. 31 Sm érodatna odchylka ur éeni TDOA metodou ATD jako funkce SNR signdlu 2, pro  razné
hodnoty faktoru decimace, p i konstantni SNR ; = 12 dB. Impuls bez vnit Fni modulace,
PW =1 ps. Nabézna hrana 100 ns (vlevo) resp. 10 ns (vpravo).

8.1.3 Presnost TDOA vzajemnou korelaci amplitudové obéalky

DalSi metodou k ur€eni TDOA signdld, jejiz vlastnosti budeme vySetfovat je pouZiti
vzajemné korela¢ni funkce (CC - Cross Correlation) definované pro dvojici
komplexnich diskrétnich posloupnosti (signall) s; a s; jako

N-m-1

=] % Sl sl o 79
R[-m m<0

Odectenim maxima vzajemné korelacni funkce dostaneme maximalné vérohodny
odhad (MLE — Maximum Likelihood Estimate) parametru TDOA [34]. Rozhodujici vliv
na vlastnosti ode¢tu TDOA bude mit jisté délka pouZzitiho ¢asového okna, tedy N
v rovnici (79) vyjadfujici poCet vzorkl signéli vstupujicich do vypoc&tu. Ten je déan
maximalnim zpozdénim mezi signaly odpovidajici vzdalenosti stanic systému
a otekavanym prabéhem vzajemné korelaéni funkce. Pro typickou konfiguraci
(vzdalenost 30 km) je maximalni hodnota zpozdéni 100 ps. Pfedpokladame déle, Ze
amplitudové vyznamné komponenty bude vzajemna korelacni funkce obsahovat
do zpozdéni mensi nez +10 ps, z ¢ehoZz ndm vychazi délka ¢asového okna na cca
120 ps.

K vypoctu vzajemné korela¢ni funkce musime mit oba signaly k dispozici na méfici
stanici systému. Pfenos plnych vzorkovanych signald muzeme obejit, podobné jako
tomu je v pfipadé ATD, amplitudovou demodulaci signdlu na kazdém ze senzord,

v v v
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na kapacitu komunikaénich linek. Stejné jako ATD ani tato metoda nepracuje
s informaci o fazi signalu.

Vyhodnoceni pfesnosti uvedenym postupem bylo opét provedeno numerickou
simulaci se stejnou tfidou signalu, jako v pfedchozi kapitole. Pracujeme s diskrétnim
signalem a proto je odecétena poloha maxima CC interpolovana parabolickou kfivkou
tak, abychom odecet TDOA zpfesnili a nebyli omezeni jen na ¢asovou osu danou
vzorkovanim.

Vysledky prezentované stejnou formou jako v predchozim pfipadé jsou uvedeny
v obr. 32 az obr. 37. VSimnéme si, Ze narozdil od ATD je odhad metodou korelace
nevychyleny, jeho standardni odchylka se asymptoticky bliZzi k nule. Jeho chovani je
stejné i pro nizké hodnoty SNR obou signalt (zobrazeny vzhledem k zachovani
stejné osy jako u vystupu ATD, jsou vysledky pro SNR = 3 dB). Z odecétené hodnoty
standardni odchylky je ale zfejmé, Ze pro takto slabé signaly bude chyba urceni
polohy Casomérnym systémem vysoka. Na druhé strané je ale nutné zminit, Ze oproti
ATD je vtomto pfipadé mozné urcit polohu i u letounu, ktery se stejnym vykonem
bude signdl vysilat na vzdalenosti dvakrat vétsi. ZvySeni vzdalenosti odpovida totiz
druhé odmocniné rozdilu vykonu signall, a rozdil v SNR 6 dB tak odpovida signalu
s dvakrat mensim vykonem.

Hodnoty odchylky TDOA pro impuls bez modulace (obr. 32) jsou v pripadé
decimacéniho faktoru 4 srovnatelné s vysledky ATD. P¥i vystupni vzorkovaci rychlosti
50 MSps (decimaéni faktor 8) je hodnota odchylky TDOA nizSi nez u decimace 4.
Vyjimkou jsou jen vysoké hodnoty SNR, kdy pfi niz§im stupni decimace dojde
k potlaCeni vétSi Casti spektra Sumu (jiz zminény vliv filtru). Problém nastane
v pfipadé zpracovani uzkych impulst, kdy pfi decimaci 8 nemame k dispozici
dostate¢ny pocet vzorku.

U impulst s vnitroimpulsni fazovou modulaci (obr. 36) je patrny vliv pfiznivéjSiho
prubéhu autokorelaéni funkce i v pfipadé demodulovaného signalu. Projevi se
v prfedeSlém odstavci diskutovany pokles amplitudy zpUsobeny koneénou rychlosti
zmény faze jeho komplexnich slozek. MenSi chybu TDOA pozorujeme pfitom
u signald s delSi nabéznou hranou, nebot ta zpasobi vyznamnéjsi poklesy v prabéhu
amplitudové obalky a tim zaroven ostfejSi maximum vzajemné korelaéni funkce, coz
je opacny jev v porovnani s prubéhy pro ATD.
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Obr. 32 Sm érodatna odchylka ur éeni TDOA vzajemnou korelaci amplitudovych obélek ja ko
funkce SNR signalu 2, p Fi konstantni hodnot €& SNR signélu 1. Decimace €ty fmi, impuls bez
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vnit Fni modulace, PW =1 ps. Nabézna hrana 100 ns (vlevo) resp. 10 ns (vpravo).
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Obr. 33 Sm érodatna odchylka ur éeni TDOA vzajemnou korelaci amplitudovych obélek ja ko
funkce SNR signdalu 2, p Fi konstantni hodnot & SNR signalu 1. Decimace osmi, impuls bez

vnit Fni modulace, PW =1 ps. Nabézna hrana 100 ns (vlevo) resp. 10 ns (vpravo).
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Obr. 34 Sm érodatna odchylka ur €eni TDOA vzajemnou korelaci amplitudovych obalek ja ko
funkce SNR signdlu 2, p Fi konstantni hodnot & SNR signalu 1. Decimace €tyfmi, impuls
s linearni frekven €ni modulaci se zdvihem 10 MHz, PW =1 ps. Nadbéznéa hrana 100 ns (vlevo)
resp. 10 ns (vpravo).
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Obr. 35 Sm érodatna odchylka ur éeni TDOA vzajemnou korelaci amplitudovych obélek ja ko
funkce SNR signalu 2, p Fi konstantni hodnot €& SNR signalu 1. Decimace osmi, impuls s linearni

frekven éni modulaci se zdvihem 10 MHz, PW =1 pus. Nabézn4 hrana 100 ns (vlevo) resp. 10 ns
(vpravo).
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Obr. 36 Sm érodatna odchylka ur éeni TDOA vzajemnou korelaci amplitudovych obélek ja ko
funkce SNR signalu 2, p i konstantni hodnot & SNR signélu 1. Decimace €ty fmi, impuls
s fAzovou modulaci typu Barkerl3, PW =1 ps. Nabézna hrana 100 ns (vlevo) resp. 10 ns

(vpravo).
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Obr. 37 Sm érodatna odchylka ur éeni TDOA vzajemnou korelaci amplitudovych obélek ja ko
funkce SNR signalu 2, p Fi konstantni hodnot €& SNR signalu 1. Decimace osmi, impuls s fazovou
modulaci typu Barkerl3, PW =1 us. Nabézn4 hrana 100 ns (vlevo) resp. 10 ns (vpravo).

8.1.4 Presnost TDOA korelaci komplexnich obalek

Nasledujici odstavec je vénovan urCeni presnosti TDOA metodou vzajemné
korelace, ted ovSem neprovedeme demodulaci a decimaci signalu. Korelace bude
uréena pfimo ze vzorkl komplexni amplitudové obalky. Pfenosova kapacita
komunikaénich kanalG uréenych k soustfedéni signalt v méfici stanici timto krokem
nékolikanasobné naroste a neni mozné signaly pfenaset jako nepfretrzité datové
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toky. V hustém signalovém prostfedi, napf. pfijem signalu Dopplerovského
radiolokatoru s velmi vysokou opakovaci frekvenci ([33], kap. 4) potom muzeme
oCekavat komplikace v podobé zahlceni pfenosovych linek. V odvétvi komunikaci ale
dochazi k velmi dynamickému vyvoji a Ize opravnéné predpokladat, Ze problém
dostupnosti potfebnych pfenosovych kapacit bude ¢asem prekonan.

Simulovany model pro vyhodnoceni chyby TDOA je totozny s modelem
v pfedchozich odstavcich. Vysledky prezentované opét formou grafické zavislosti
standardni odchylky TDOA jako funkce SNR jsou uvedeny v obrazcich dole. Dle

prfedpokladu je odhad TDOA nevychyleny, jehoZz odchylka se asymptoticky blizZi
k nulové hodnoté pro vysoké SNR.

Signal bez vnitroimpulsni modulace neposkytuje Zadnou dalSi informaci, a proto je
chyba TDOA dokonce vySSi nez u korelace s demodulaci signdli. To je pfirozené,
protoZze nepouzivame zadnou filtraci a nedojde tak ke zmenSeni vlivu Sumu. Naopak
u signall modulovanych vidime, Ze i pro nizké SNR jsou chyby uréeni TDOA
do 20 ns v pfipadé pomalejSich nabéznych hran, resp. do 10ns pro strméjSi
nabézné hrany. S relativné malou chybou jsme timto zpasobem schopni vyhodnotit i
pripady, kdy vykon jednoho ze signalt bude nizSi nez vykon Sumu (SNR = -3 dB).
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Obr. 38 Sm érodatna odchylka ur €eni TDOA vzajemnou korelaci komplexnich obélek jako
funkce SNR signélu 2, p Fi konstantni hodnot & SNR signalu 1. Impuls bez vnit ni modulace,
PW =1 ps. Nabézna hrana 100 ns (vlevo) resp. 10 ns (vpravo).
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Obr. 39 Sm érodatna odchylka ur €eni TDOA vzajemnou korelaci komplexnich obélek jako
funkce SNR signélu 2, p Fi konstantni hodnot & SNR signalu 1. Impuls s linearni frekven  €ni
modulaci se zdvihem 10 MHz, PW =1 ps. Nadbézna hrana 100 ns (vlevo) resp. 10 ns (vpravo).
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Obr. 40 Sm érodatna odchylka ur €eni TDOA vzajemnou korelaci komplexnich obélek jako
funkce SNR signdlu 2, p Fi konstantni hodnot & SNR signalu 1. Impuls s fazovou modulaci typu
Barterl3, PW =1 us. NabéZna hrana 100 ns (vlevo) resp. 10 ns (vpravo).
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Obr. 41 Sm érodatna odchylka ur €eni TDOA vzajemnou korelaci komplexnich obélek jako
funkce SNR signélu 2, p Fi konstantni hodnot & SNR signalu 1. Impuls s fazovou modulaci
Frankovym kédem, PW =1 ps. Nabézna hrana 100 ns (vlevo) resp. 10 ns (vpravo).

8.1.5 Funkce neurdcitosti

Model signalu uvedeny v odstavci 8.1.1 pfedpoklada, Ze cil i pfijimae systému se
béhem vysilani resp. zachyceni signalu nepohybuji, tj. maji nulovou rychlost.
U pfijimacd je tento predpoklad naplnén, nebot zatim jsou ¢asomérné systémy
koncipovany jako stacionarni. Pro cile uz je ale pfedpoklad nespravny, nebot tyto
jsou naopak prakticky vzdy v pohybu. Do modelu signalu bychom tedy méli zavést
dalSi prvek - Dopplerav frekvenéni posuv.

Podobné jako u méfeni ¢asu nem& pro TDOA systém smysl uvaZzovat absolutni
velikost Dopplerova frekvenéniho posuvu, ale pouze jeho relativni hodnotu vzhledem
ke dvojici senzort. Uvazujeme tedy rozdil v kmitoctu, tj. FDOA (Frequency
Differences Of Arrival, téZ nékdy oznaCovany jako DD — Differential Doppler). Tento
parametr nam dava nejen moznost urcit vektor rychlosti letounu, ale také rozsifit
soustavu rovnic popisujici vypocet polohy (viz rovnice (2)). Podobnég, jako TDOA
odpovida hyperboloid, odpovida totiz konstantnimu Dopplerovu posuvu mnoZzZina
bodd mozného vyskytu jeho zdroje. Teoreticky tak pfi dostate¢né presnosti FDOA
muazeme snizit pocet pfijimacich senzord, & zmenSit vzdalenost (tzv. baze systému)
mezi nimi. Kombinovana metoda TDOA/FDOA lokalizace a moznosti vypoc&tu polohy
je popsana napf. v [35] nebo [3], kap. 6.6.

Velikost FDOA zavisi na rychlosti cile a sméru jeho pohybu vaéi pfijimacim stanicim.
Uvazujeme-li konfiguraci stanic do hvézdy (viz obr. 4), pak nejvysSi hodnotu
parametru FDOA bude mit cil pohybujici se po spojnici mezi pfijimaci. Plati
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FDOA = f, - f, =2 fc\—é, (80)
kde f. je nosna frekvence signalu, v rychlost cile a ¢ rychlost Sifeni signalu (rychlost
svétla). P¥i rychlosti 1000 km/h a nosné frekvenci 10 GHz dostaneme vycislenim (80)
hodnotu cca 18 kHz (odpovida délce jedné periody cca 50 ps) jako nejvysSi moznou
hodnotu FDOA. Obvyklou hodnotu pro cile mimo tuto extrémni trajektorii mazeme
uvazovat do 5 kHz (perioda 200 ps). Na urceni zpozdéni tedy rozdil ve frekvenénim
posuvu obou signalt nebude mit vliv nebot jejich doba trvani je mnohem kratsi, nez
pravé perioda Dopplerova frekvenéniho posuvu.

Maximalné vérohodny odhad FDOA ziskame pomoci vzajemna funkce neurcitosti
(CAF — Cross (téZ nékdy Complex) Ambiguity Function) [38]. Jeji absolutni hodnota
uréuje korelaci signalt pro zpozdéni 1 a frekvenéni posuv Af. Jedna se v podstaté
o korela¢ni funkci uréenou ve dvou rozmérech — ¢as a frekvence. Pro spojité signaly
je definovana jako

]
CAF(r,Af) Iq (t7) &2 d. (81)
0

Nabyvd maxima pro takovou hodnotu 7 a Af které odpovidaji ¢asovému zpozdéni
a frekvenénimu posuvu mezi signaly s; a s;. Mimo jiné je CAF zakladnim
matematickym nastrojem identifikace pohybujicich se objektd u koherentnich
systému. Pro vypocet CAF diskrétnich signalu lze rovnici (81) pfepsat do tvaru

CAF[ILK =S s[ o8] m ] &, 82)

n=0

[N

kde n vyjadfuje pfislusny vzorek signalu, N je celkovy pocet vzorkd vstupujicich
do vypoctu, 7 je Casoveé zpozdéni ve vzorcich a k je posuv v digitalni frekvenci resp.
zlomek frekvence vzorkovaci. Existuji v zasadé tfi pfistupy vypocltu CAF
z uvedeného vztahu. Prvni je pfima implementace odpovidajici vypocltu sumy
soucind, druha vyuZziva podobnosti vztahu (82) se vztahem pro vzajemnou korela¢ni
funkci® a posledni potom shody s vypodtem diskrétni Fourierovi transformace
(implementované jako FFT). Vyhodou pfimé implementace a vyuZiti korelace je
v moznosti volby poctu frekvenénich posuvd pro které chceme CAF urdit
a to nezavisle na volbé poctu posunu ¢asovych. V pfipadé uziti FFT je takova volba
mozZna jen casteCné a je dana konkrétni implementaci algoritmu FFT a poctu
spektralnich komponentu, které na jejim vystupu chceme pouZit. Porovnanim

® Pro frekvenéni posun k=0 dostavame vztah pro vzajemnou korelaéni funkci (79).
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vypocetni naro¢nosti vSech tfi postupl dojdeme k zavéru [36], Ze metoda FFT je
vypocetné nejusporngjsi.

Kromé& implementace vztahu (82), vSak existuji i metody postupného vypoc&tu [37],
dale pfiblizné metody decimaci signélu v Case [39] &i velmi vypocCetné Usporna
metoda uréeni CAF pomoci kratké integrace [40], kap. 7.5.8. Vypoclet CAF je
v dnesni dobé i pro velmi dlouhé intervaly signalti realizovatelny, ¢ehoz dikazem
jsou zejména koherentni systémy pracujici v realném Case, kde se pocet vzorkd
vstupujicich do vypoctu CAF pohybuje v fadu statisicu [4], [5], [41], [42].

V pfipadé Casomérnych systémi narazime ovSem na problém s rozliSenim CAF
v ose frekvence. Vzhledem k Casové omezenému trvani jednotlivych impulsnich
signalu totiz nemuzeme, jako bychom to udélali v pfipadé radiolokatoru s ozarenim
spojitou vinou, zvySovat délku integrace. RozliSeni v jednotlivych osach CAF je

fs 1

N fesP D pon= T (83)

AFDOA =
kde fs je vzorkovaci kmitoCet signalu. Zatimco rozliSeni v ose ¢asového zpozdéni je
stejné jako u vzajemné korelacni funkce, ve frekvenci by pro impulsy s malou dobou
trvani bylo v jednotkdch MHz, v nejlepSim pfipadé desitkach kHz. Srovname-li tyto
hodnoty s uvedenou béZnou hodnotou Dopplerova frekvenéniho posuvu (do 5 kHz)
zjistime, Ze FDOA neni mozné pro impulsni signaly stanovit. Ze stejného divodu se
potom vliv rizného Dopplerova kmito¢tu nemulze projevit v pfesnosti odectu TDOA.
Na druhou stranu je ale na tomto misté vhodné zminit pfinos CAF v pfipadé,
Ze pfijimany signal nem& vyznamné Casoveé markanty (komunikacni signély, CW
radiolokatory, atd.), kde naopak neni mozné pouzit napfiklad ATD k uréeni TOA
a jedinou moznosti je pouziti vzadjemné korelaéni funkce, nebo pravé funkce
neurcitosti.

8.2 Detekce signalu

Casomérny systém v kontextu v jakém o né&m zde hovofime, neslouZi jen
pro stanoveni polohy letounu resp. vysilace signalu, ale je rovnéz zdrojem informaci
o ném. Podle charakteru signélu je mozné urcit pfesny typ palubniho prostfedku
(a potazmo typ letounu), ktery byl k jeho vysilani pouZit a je tak smysluplné se
signalem dal pracovat i v pfipadé, Ze odectena hodnota TOA bude zatiZzena velkou
chybou, nebo nedojde k sou€asnému zachyceni signalu na vice pfijimacich
senzorech.

v s

Metody pro detekci a zpracovani velmi slabych signall, napfiklad i s vykonem nizSim
nez vykon Sumovy, vyuzivaji zlepSeni citlivosti pfijimace zuzenim frekvenéniho
pasma, tj. rozdélenim puvodniho Sirokého pasma do nékolika uzSich kanalu se
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kterymi pracujeme paraleln&®. Tak dochazi ke sniZeni vykonu $umu v kazdém kanalu
Vv porovnani s Sirokopasmovou variantou pfijmu. Rozdéleni je mozné provést celou
fadou metod, které ale v zdsadé muZeme oznalit za metody popisujici signal
v Casove-frekvenéni roviné. Jde o pfevod signalu z roviny €asu do  dvoj-
dimenzionalniho prostoru ¢as-frekvence. Jinymi slovy, tato distribuce popisuje vyvoj
spektra signalu v zavislosti na Case.

V této kapitole se budeme vénovat popisu a porovnani vyhod a nevyhod vybranych
metod, pficemz budeme sledovat jejich vypoc€etni naroCnost a uzitné vlastnosti.
Casové-frekvenéni distribuce, které zde zminime spadaji do kategorie linearnich,
naopak nebudeme se zabyvat distribucemi kvadratickymi (Wignerova, Cohenovy
souCasnym zpracovanim vice signélt v dusledku vzajemné interakce jejich obrazl
[43], [44]. Do kategorie linearnich distribuci patfi kratkodoba Fourierova transformace
STFT (Short-Time Fourrier Transform) a vinkova transformace WT (Wavelet
Transform). Zatimco u STFT je Sifka pasma vSech kanalu konstantni, WT disponuje
kandly se stejnou relativni Sitkou pasma, tj. jejich Sifka se zdvojnasobi se
zdvojnasobenim stfedni frekvence kanalu. Sumovy vykon se tedy u WT nerozdéluje
do vystupnich kanall stejnym dilem a citlivost tak napfi¢ kanaly neni ekvivalentni.
Detekéni schopnosti jsou v jednotlivych kanélech rizné, coZz pouziti WT v naSem
pripadé fakticky znemozZziuje. Zakladni déle uvaZzovanou transformaci je proto STFT,
pricemz jeji aplikace na signal odpovida pouziti banky filtrd [45] (oznacované jako
»=analyzujici banka filtrd“).

8.2.1 Detekce v ¢asoveé oblasti

Provedme nejprve rozbor detekce signalu v ¢asové oblasti tak, abychom mohli
pozdéji vyhodnotit pfinos rozdéleni signalu do paralelnich kanall. Detekce pfitom
probiha na demodulovaném prabéhu amplitudové obalky (video signal).

N 1

Nejjednodussi zplsob provedeni detektoru je porovnani amplitudy kazdého vzorku
signalu s nastavenou hodnotou prahu. Analyticky muzeme pravdépodobnost detekce
popsat vztahem ([27], kap. 9.6)

th r2+A?
—a_ r rA r
P, =1 J;?Io(?je dr, (84)

® Ekvivalentem z oblasti komunikaci je systém s frekvenénim multiplexem, kdy je vice komunikagnich
kanalll s riznou nosnou frekvenci pouzivano souéasné.
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kde lp(x) je modifikovand Besselova funkce nultého fadu, A je amplituda signélu,
kterou vyjadfujeme pomoci SNR a th jako horni mez integrace je nastavena hodnota
prahu. RozloZeni pravdépodobnosti pouZité v integralu uvedeného vztahu je
rozloZeni Riceovo.

Vv,

demodulované obélky signélu. Pro detektor integrujici N vzorkd ziskame analytické
vyjadieni pravdépodobnosti detekce jako

- ‘f ( j (@]e dz, (85)
NA o

kde In-1(X) je modifikovana Besselova funkce prvniho fadu.

Vztahy (84) a (85) byly pouzity pro vykresleni zavislosti pravdépodobnosti detekce
v zavislosti na SNR signélu. K nalezeni hodnoty th, tj. prahu detektoru, je tfeba zvolit
pravdépodobnost faleSného poplachu systému Pga. ProtoZze budeme porovnavat
hodnoty s rldznym pocétem integrovanych vzorkl, zvolime misto konstantniho Pga
konstantni ¢as mezi faleSnymi poplachy Tg, pfiCemz plati

N
P =), 86
T (86)
kde N je stejné jako vySe pocet vzorkd pouZitych pfi integraci a fs je vzorkovaci
frekvence signalu na vystupu integratoru. U dale vykreslenych zavislosti byly pouZzity
hodnoty Te=10 ms, a N = 16, 32 a 64 vzorkd.
Stanoveni hodnoty prahu spociva v nalezeni rozlozeni pravdépodobnosti Sumu
signalu. V souladu s béznym postupem predpokladame, Ze k signalu je v pfijimaci
pricten Sum typu AGN s Normalnim rozloZzenim pravdépodobnosti s nulovou stfedni

hodnotou a rozptylem danym $umovou teplotou systému a Sitkou pasma, tj. A0, ).
Po demodulovani signalu (ur€enim absolutni hodnoty z jeho komplexnich slozek, viz
kap. 4.2) pfejde rozlozeni z Normalniho na Rayleighovo 7Z(0) a hodnotu prahu
muazeme pak vyjadfrit jako

th=,/-20%In(R,) . (87)
Ponékud slozitéjSi je uréeni prahu pro detektor s integraci vzorkd. Jeho hodnotu

uréujeme iteraci ze vztahu pro pravdépodobnost, Ze signal prekroci velikost prahu,
ktera je dana vztahem [46]
N-1

LNy
ZF : (88)

r=0
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Zavislost pravdépodobnosti detekce na SNR ukazuje obr. 42. Je vidét, Ze integrace

snizuje potfebnou hodnotu SNR k Uspésné detekci signalu az na hodnotu -0,25 dB

(pravdépodobnost detekce 95%). Naopak v pfipadé detekce s porovnavanim

kazdého vzorku individualné vidime, Ze 95 procentni pravdépodobnosti detekce je
dosazeno az pfi SNR 14 dB.
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Obr. 42 Pravd épodobnost detekce signélu z pr  tlbéhu amplitudové obélky jako funkce SNR pro
razné dlouhé integra €ni intervaly.

Zpusobu integrace signalu v roviné ¢asu je samoziejmé vice, nez popsana metoda
souctu po sobé jdoucich vzorku. LiSi se nejen slozitosti implementace, ale napriklad
i riznou odolnosti vuéi tzv. vystfelkovému Sumu, ktery v naSem pripadé zvySuje
pravdépodobnost faleSného poplachu, pokud je energie Spicky dostatecné velika.
VySe uvedené vztahy pfirozené s vystfelkovym Sumem nepoditaji a jeho projevy tak
vykreslené charakteristiky nepokryvaiji.

8.2.2 STFT s vahovanim oknem

Diskrétni podobu STFT definujeme jako ([48], kapitola 11)

n+(L-1)

STFnf='S fhfn pa* "  xo.. 4] ©9)

m=n

kde w[m] je okno pouzité kanalyze signalu x[m], definované v rozsahu
0 az L-1, index n vyjadfuje jednotlivé vzorky a kje Cislo frekvenéniho kanalu se
sttednim normalizovanym kmitoétem k/L. Mocninou uréeného prubéhu STFT

(‘STFT[ n lﬂz) ziskame spektrogram, tj. jeden ze zakladnich zplsobl c&asoveé-
frekven¢niho popisu signalu. Jednotlivé vystupni kanaly spektrogramu ve frekvenéni

ose maji proti vstupnimu signalu omezeny frekvencni rozsah a je proto mozné
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provést decimaci v Case pred aplikaci vztahu (89), tj. nepoditat STFT s kazdym
novym vzorkem signalu, ale vzdy s krokem M vzorkd. Maximalni faktor decimace,
za pfedpokladu pouZiti ideélniho filtru a komplexniho signélu, je shora omezen
poZzadovanym poctem vystupnich kanalu K, plati tedy

M<K. (90)

Volba typu a délky analyzujiciho okna je zasadni pro dalSi vlastnosti systému. Musi
byt kompromisem mezi rozliSenim v ¢ase a frekvenci, nebot okna s dobrym
rozliSenim v ¢ase poskytuji horsi rozliSeni ve frekvenci a naopak. Hodnoty rozliSeni
jsou dany efektivni dobou trvani Trus resp. efektivni Sitkou pasma Bgrys (viz vztah
(77) v odstavci 8.1.1) signalu. Pro ¢asové spojity signal jsou tyto veli€iny popsany

jako

TRZMS = _°Zo— resp ng == : (91)

Jmenovatel vtomto vztahu vyjadfuje energii signélu, kterd se navzajem rovna v
pfipadé Casového prubéhu signalu x(t) i jeho spektralniho obrazu X(f). Napfiklad
trojuhelnikové okno se stejnou dobou trvani jako okno obdélnikové ma tedy
v dusledku mocniny €asu v Citateli levé rovnice vztahu (91) efektivné kratSi dobu
trvani, tj. lepSi Casové rozliSeni, a naopak mé vétsi efektivni Sifku pasma, tj. mensi
rozliSeni ve frekvenci. Z toho je také zfejmé, Ze obdélnikové okno poskytuje naopak

nejlepsi rozliSeni ve frekvenci v porovnani s kterymkoliv jinym pribéhem okna.

RozliSeni neni ovSem jedinym faktorem, ktery pfi pouZziti okna sledujeme, je jim
zejména odstup neZadoucich frekvenénich komponenta (postrannich lalokd), které
vznikaji konvoluci spektralniho obrazu signélu a okna (tento jev je béZzné oznacovan
jako ,prosakovani spektra). Pouzivame totiz nasobeni v oblasti ¢asu, kterému
odpovida konvoluce v oblasti frekvence. Nezadouci postranni laloky mohou pfekryt
slaby signal na blizkych frekvencich a znemoznit tak jeho detekci. V tomto ohledu
vykazuje obdélnikové okno naopak nejhorSi parametry, nebot odstup nejblizSiho
postranniho laloku na diskrétnich frekvencich +1/L je pouze cca 13 dB (a klesa
s faktorem 6 dB na oktavu). Na druhé strané potom stoji okno typu Blackman-Harris
srozliSenim ve frekvenci o cca dvojndsobku okna obdélnikového, ovsem
s potlaéenim nezadoucich spektralnich slozek >90 dB. Podobné jako ma frekvencni
rozliSeni pouzitého okna zasadni vliv na pocet uzite€nych kanald STFT, ma jeho
délka a rozliSeni v Case zasadni vliv na volbu faktoru decimace, tj. vystupni
vzorkovaci periodu STFT. Volba délky okna pfitom vychazi z doby trvani pfijimanych
signdll a presto, Ze teoreticky prodluZzovani okna vede ke zvySovani poméru signalu
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k Sumu na vystupu STFT (a tim ke zvySeni zisku zpracovani), pravé u signall
s malou dobou trvani je tomu naopak. Po odeznéni signalu jsou totiz na vystup STFT
akumulovany pouze vzorky Sumu. Nabizi se pfimocaré feSeni spocivajici ve vypoctu
nékolika STFT s ruznou délkou okna a naslednym vybérem toho z nich, které
poskytne nejlepSi pomér SNR na svém vystupu. Vzrast vypocetni narocnosti
takového postupu je ale zfejmy a odpovida mnoZzstvi poc€itanych STFT.

Existuje zpusob jak zlepSit parametry detekce pro rizné dlouhé signaly s malym
zvySenim vypocetni naro€nosti. Spociva v pouZiti tzv. nekoherentni integrace [49],
ktera generuje vyhlazené spektrogramy, definované jako

Oo,m

1, [m.K] = STFT ™, (92)

r=1+0q(m-1)

kde m a k, stejné jako ve vztahu (89), urCuji diskrétni Cas, resp. index vystupniho
kanalu integratoru, Oq4 je délka integratoru sindexem q a M je faktor decimace
vystupu STFT. O poctu pouzitych integra¢nich kanali rozhoduje rdznorodost délky
vstupnich signall, nejmenSi pocet je pfitom dva, a to integrator s délkou jedna
aintegrator s délkou odpovidajici nejdelSimu signdlu. Chceme-li dosahnout
maximalniho zisku procesu nekoherentni integrace, musime volit délku integratoru
stejnou jako je doba trvani vstupniho signalu. Obvykle je pfitom délka jednotlivych
integrator volena tak, aby vzajemné mohly vyuzivat vysledky kratSich z nich a tim
se dale minimalizovaly vypocetni naroky. Omezime se tak na integratory se
vzajemneé soudélnymi délkami.

Model pfijmu signalu pouzity v kapitole urCeni presnosti TDOA byl vyuZzit
i pro vySetfeni zavislosti pravdépodobnosti detekce signalu na SNR. Pfipomerime,
Ze pracujeme se vzorkovaci frekvenci 400 MSps a Sifkou pasma 250 MHz, signal je
komplexni. Volba okna musi respektovat dynamicky rozsah zpracovani tak, aby
pfipadné slabé signaly nebyly detekovany v kanalu ve kterém se objevuji jako
parazitni slozky. Pozadavek na potlaceni nezadoucich kmitoctl je dan DR pouzitého
prevodniku v souctu se ziskem STFT zpracovani. Pro impuls s Sifkou rovnou nebo

vétSi délce okna L, je zisk zpracovani dany vztahem

L

G, =—, 93
P 2B, 3)

kde [; jsou ztraty dané spektralnim pribéhem okna pro kmitoCet signalu a By, je
ekvivalentni Sumova Sitka pasma okna v porovnani s oknem obdélnikovym. Zvolme
Tailorovo okno s délkou 64 vzorka (viz obr. 43), potlaenim postrannich lalokd
290dB a z toho vyplyvajici Sitkou hlavniho laloku cca dvoj-nasobek Sirky
obdélnikového okna. Vycislenim (93) potom dostaneme maximalni zisk 12 dB
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(pfi Iy = 1, tj. signdl uprostied pasma). Modulova charakteristika navrzené banky filtra
pro celé pasmo je vykreslena v obr. 44. Sitka pasma jednoho kanéalu je 6,25 MHz
a minimalni zisk zpracovani po odectu ztraty 1 dB na okraji pasma je tedy 11 dB.
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Obr. 43 Zvoleny pr Gbéh vahovaci funkce - Taylorovo okno
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Obr. 44 Modulova charakteristika pouZzitého okna (vl

Seda &ara ukazuje charakteristiky ostatnich kanal

kanalu.
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]
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351
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evo) a detail propustného pasma (vpravo).

U, €erven é je vyzna €ena Sitka pasma nultého

Volba faktoru decimace je zavisla na ¢asovém rozliSeni pouzitého okna. Taylorovo
okno ma c&asovou Sitku 37,5 % své délky. Faktor decimace tedy zvolime tak,
aby vystupni vzorkovaci frekvence respektovala toto rozliSeni (M <0,3751L = 29,
napfiklad M=20. Vystupni osa ¢asu STFT bude potom vzorkovana frekvenci 20 MHz,
coz pro uvedenou Sifku pasma kanalu je hodnota postacuijici.
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V souladu s pfedchozim popisem zvolime O;=1, O,=4 a O3=16. Rychlost vzorkovani
¢asu na vystupech téchto integratort je uréena vztahem

fS

fsa =W o,
q

(94)
tj. 20, 5 a 1,25 MHz a zisk zpracovani pfiblizné odpovidajici druhé odmocniné z délky
integratort je 0, 3 a 6 dB. Pfi délce integratord s krokem rovnajicim se mocniné
zakladni délky je maximalni ztrata zpracovani v porovnani s idedlni integraci
(integrator se stejnou délkou jako signal) 3 dB [49].

Urceni parametru pfijatych signalt predchazi detekce zaloZena na porovnani vystupu
jednotlivych kanald s hodnotou detekéniho prahu. Jeho stanoveni vychazi
z pozadované pravdépodobnosti faleSného poplachu systému  (globalni
pravdépodobnosti faleSného poplachu). Pro jeho odvozeni je tfeba zavést model
Sumu, pfiéemz se obvykle predpoklada, Ze vzorky Sumu jsou nekorelované.
To ovSem v pfipadé STFT obecné neplati, nebot dochazi k prekryvu ¢asovych oken
a tim i korelaci vzork Sumu. Sila korelace ve frekvenéni oblasti je pfitom opét dana
vlastnostmi pouzitého okna a v oblasti Casové potom faktorem decimace a tedy
délkou prekryti. Odvozeni pravdépodobnosti faleSného poplachu pfi zpracovani
nékolika po sobé jdoucich vzorka STFT je provedeno v [50]. Analytické vyjadieni
prahu detekce ze vztahu zde uvedenych ovSem neni mozné, nebot pravdépodobnost
faleSného poplachu je funkci vlastnich €isel kovarianéni matice vystupniho Sumu
a zbyva jeho vyjadreni iteracnim vypoctem. Budeme se proto orientovat na stanoveni
prahu pro jeden vystupni kanal a poZzadovanou hodnotu pravdépodobnosti faleSného
poplachu vtomto kanalu. Obecné Ize vztah mezi touto ,lokalni* a celkovou
pravdépodobnosti faleSného poplachu systému urcit opét pouze numericky. Pro nami
zvolené okno s velkym potlacenim postrannich lalokt a faktorem decimace blizkym
maximalni hodnoté, I1ze ovSem predpokladat, Ze vzorky Sumu budou i ve vypocéteném
spektrogramu jen malo korelované. Potom je mozné obé pravdépodobnosti svazat
pfiblizné vztahem ([49] rovnice 41)
=0
P, =(K-1) PFA\ZEF’ (95)

g=1 ~q
kde globalni pravdépodobnost falesného poplachu je R, a pravdépodobnost
faleSného poplachu v jednom kanale R, (pfedpokladame pritom, Ze tyto si jsou
ve vSech kanalech rovny).

Vzorky Sumu na vstupu zpracovani povazujeme za nahodny proces s Normalnim
rozlozenim pravdépodobnosti  A{0, &®). Vypodet STFT predstavuje linearni
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transformaci a typ pravdépodobnostni funkce se tak neméni. Prechod
ke spektrogramu uz vzhledem k pouziti mocniny pfedstavuje zménu z Normalniho

na rozlozeni Rayleighovo 7(0). Detekéni prah pro jeden kanal spektrogramu je opét
dan vztahem (87). Apriorni znalost tepelného Sumu systému, zastoupeného
ve vztahu (87) velikosti rozptylu, mizeme nahradit méfenim vystupu zpracovani
pfi nepfitomnosti signalu a pfedpokladem, Ze vSechny kanaly sdili stejné statistické
vlastnosti. Stejné jako v odstavci 8.2.1 budeme uvaZovat ¢as mezi faleSnymi
poplachy 10 ms. Potom s vyuzitim (86) a (95) urCime poZadované R, jako cca
3,8:10°. Pro tuto hodnotu stanovime nasledné velikost prahu v jednom vystupnim
kanalu.

Numerickd simulace systému poslouzi ke stanoveni zavislosti pravdépodobnosti
detekce signalu na SNR pro rlzné druhy modulace vstupniho signalu, vzdy
pro poZzadovanou globalni pravdépodobnost faleSného poplachu. Vysledky jsou

uvedeny v obr. 45 az obr. 52 pro Sifky impulsu 300 ns, 1 a 10 us a vystupy vSech tfi
integratord (délka 1, 4 a 16).
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SNR [dE] SNR[dB]

Obr. 45 Pravd épodobnost detekce signalu pomoci STFT s nekoherentn i integraci jako funkce
SNR pro délku integrator G 1 (modrd), 4 (zelend) a 16 ( €ervend). Impuls bez vnit ni modulace,
PW =10 ps (vlevo), PW =1 ps (vpravo).

20 45 A0 5 0

_ SNR[dB]
Obr. 46 Pravd épodobnost detekce signalu pomoci STFT s nekoherentn i integraci jako funkce

SNR. Impuls bez vnit ¥ni modulace, PW = 0,3 ps.
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Obr. 47 Pravd épodobnost detekce signalu pomoci STFT s nekoherentn i integraci jako funkce
SNR. Impuls s linearni frekven €ni modulaci se zdvihem 10 MHz, PW =10 ps (vlevo),
PW =1 pus (vpravo).
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Obr. 48 Pravd épodobnost detekce signalu pomoci STFT s nekoherentn i integraci jako funkce
SNR. Impuls s linearni frekven €ni modulaci se zdvihem 10 MHz, PW = 0,3 ps.
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SNR[dB]  SNR{dB]

Obr. 49 Pravd épodobnost detekce signalu pomoci STFT s nekoherentn i integraci jako funkce
SNR. Impuls s fazovou modulaci Barkerl3, PW =10 s (vlevo), PW =1 us (vpravo).

 SNR[dB]

Obr. 50 Pravd épodobnost detekce signalu pomoci STFT s nekoherentn i integraci jako funkce
SNR. Impuls s fazovou modulaci Barker13, PW =0,3  ps.
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Obr. 51 Pravd épodobnost detekce signalu pomoci STFT s nekoherentn
SNR. Impuls s fazovou modulaci Frankovym kédem, PW

i integraci jako funkce
=10 ps (vlevo), PW =1 us (vpravo).
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Obr. 52 Pravd épodobnost detekce signalu pomoci STFT s nekoherentn
SNR. Impuls s fazovou modulaci Frankovym kédem, PW

i integraci jako funkce
=0,3 ps.

Dle predpokladu mizeme u vSech typa vnitroimpulsni modulace pozorovat zlepSeni
pravdépodobnosti detekce se zvysSujici se délkou integratoru. VyraznéjSi hodnoty
zisku pfitom dosahuje integrator délky 4 oproti délce 1, nez integrator délky 16 oproti
délce 4. Pro impuls délky 10 ps je vidét, ze pribéhy pravdépodobnosti detekce jsou
prakticky totozné. Vyjimkou je jen frekvenéné modulovany impuls, kde jsou dosazené
hodnoty o cca 0,7dB horSi. Jina je ale situace v pfipadé kratSich impulsq,

kde zejména u fazovych modulaci zisk klesd a pro impulsy s Sifkou 0,3 ps je

prakticky nulovy (obr. 50 a obr. 52).
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Z pohledu citlivosti metody je na tom nejlépe nemodulovany signal, nebot jeho
dosahuje v pfipadé fazové modulovanych impulsu. Impuls s modulaci typu Barker13
pfitom vykazuje lepSi hodnoty neZ impuls s modulaci Frankovym koédem, coz je
disledek vysSiho poctu fazovych zmén. VétSi modulacni rychlost (13 vs. 16 bitl
ve stejné dlouhém impulsu) totiz vede k vétSimu rozprostieni energie mezi jednotlivé
kanaly STFT.

8.2.3 STFT s vahovanim filtrem

PFi pohledu na obr. 44 s modulovou charakteristikou pouzité vahovaci funkce vidime,
Zze prekryv jednotlivych kandld dany Sifkou hlavniho laloku, je pomérné velky.
| zkopasmovy signal (napf. signal bez modulace uvnitif impulsu) se tak objevi nejen
v kanale, ktery pokryva jeho stfedni frekvenci, ale i v kanélech sousednich. V pfipadé
vice signalu na vstupu pfijimace potom muiZze dojit k zamaskovani signalu s mensim
vykonem timto ,parazitem* z vedlejSiho kanalu, coZ je samoziejmé jev nezadouci.
Odstranit ho mazeme jen pouzitim takové vahovaci funkce, ktera zajisti mensi nebo
Zzadny prekryv modulovych charakteristik jednotlivych pasem. Takova vahovaci
funkce bude mit jisté délku vétsi, nez je pocet pozadovanych kandll, z ¢ehoz ale
kromé jiného také vyplyva, Ze vétsi délku bude mit i nasledné aplikovana FT. Nékteré
z vystupnich kanalt STFT budou pfitom vynechany, nebot nenesou informaci, kterou
bychom nenalezli v kanalech vybranych. PouZitd vahovaci funkce uz pak nebude
spadat, vzhledem k potfebnému malému zvinéni v pdsmu, do kategorie oken, ale

;s wr

bude se jednat o klasicky &islicovy filtr°.

PFi pozadavku stejného poctu kanall jako v predchozim navrhu (tj. 64) a presahu
do poloviny pasma kanalu sousedniho (tj. potlateni 90 dB od kmitoctu 6,25 MHz
pro kanal se stfedem na nulovém kmito¢tu) bude dan pocet koeficientd filtru
navrzeného iteracni metodou Parks-McClellan [50] jako ([52], kap. 7.4.4)

- -10log(©,9; )- 13+1'
2.3240\w

(96)

kde & a & jsou pozadovane hodnoty zvinéni modulové charakteristiky v propustném
a zadrzném pasmu a Adw je Sitka pfechodu mezi propustnym a zadrznym pasmem
v radianech. Dosazenim hodnot uvedenych vySe do vztahu (96) dostaneme pocet

19 Jde pouze o rlznou terminologii, nebot principielné Ize impulsni odezvu jakéhokoliv filtru

samoziejmé chapat jako prabéh vahovaciho okna a naopak. Pribéhy okna jsou ale vyluéné
definovany jako hodnoty kladné, u filtrd je naopak bézné, Ze jejich koeficienty nabyvaji kladnych i
zapornych hodnot.
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koeficientl filtru 389. Aby bylo mozné provést Usporny vypocet FFT (viz dale),
zvolime nejbliZzsi vysSi mocninu dvou, tj. 512. Modulova charakteristika banky vSech
kanalu realizovanych timto filtrem je na obr. 53. ZvySeni poctu koeficientl
z hodnoty 389 na 512 jsme promitli do sniZzeni zvinéni v propustném pasmu (viz
detail charakteristiky v obr. 54). Stejné tak jsme mohli zvySit potlaceni
Vv nepropustném pasmu pfi zachovani zvinéni v pasmu propustném, c&i zvolit
kompromis a zlepSit obé hodnoty.

Po aplikaci filtru nasleduje vypocCet FFT. Délka vstupniho signélu do FFT odpovida
poctu koeficientl pouzitého filtru, tj. 512. Na vystupu budeme ale vyuzivat jen kazdy
osmy vzorek, coz plyne z pozadavku na 64 kanall casové-frekvenéni disttribuce.
V tomto pfipadé je mozné aplikovat metodu decimace FFT ve frekvenci, ktera
snizuje vypocetni naroCnost. Misto vypo¢tu FFT s délkou L =512 budeme totiz
pocitat jen FFT délky R = 64 s upravenym vstupnim signalem. Pro jednotlivé prvky
diskrétniho spektra muzeme psat znamy vztah

XK=Stge @

) 2nnk)

kde y[n] je suma L/R vzorkl vstupniho signalu x[n] definovana jako ([54], kapitola
11.9)

L/R-1
y[n]=> Hn+iR. (98)
i=
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Obr. 53 Modulova charakteristika vSech kanal @ pro filtr navrzeny dle pozadavk @ v textu (vlevo),
detail kanalu se st Fedni frekvenci O (vpravo). Sedou é&arou jsou nazna &éeny charakteristiky
ostatnich kanél @, €erven é je vyzna €ena Sifka pasma kanalu kolem nulového kmito  €tu, zelena
€éara je srovnani pr tbéhu s Taylorovym oknem pouzitimd Five.
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Obr. 54 Detail propustného pasma charakteristiky z obr. 53 pro ukazku hodnoty zvin  éni.

Po navrhu okna opét rozhodneme o velikosti faktoru decimace, tj. ¢etnosti s jakou
budeme FFT poéitat. Casové rozlieni pouZitého filtru je nyni v porovnani s dfive
pouzitym oknem pfirozené nizSi (cca 10% délky filtru, tj. cca 50 vzorkovacich period)
a bylo by proto logické volit vysSi faktor decimace. Nabizi se napfiklad hodnota 32,
coz odpovida vystupnimu vzorkovani €asu s periodou 12,5 MHz. Zamérné ale
vybereme hodnotu shodnou s volbou v pfedchozim odstavci a ponechame faktor
decimace roven dvaceti. MUZeme tak pozdéji porovnavat vysledky bez zkresleni
daného vétsi decimaci. Oc&ekadvame piitom lepSi pravdépodobnost detekce
pro stejnou hodnotu SNR, nebot efektivni Sitka pasma pouzitého filtru je v porovnani

s oknem nizsi.

Na takto uréené cCasové-frekvenéni distribuci opét provedeme vyhodnoceni
pravdépodobnosti detekce ruznych impulsnich signald numerickou simulaci jako
v odstavci 8.2.2. Znovu bude pouZita metoda nekoherentni integrace s délkami
integrator 1, 4 a 16.

Vysledky v obr. 55 az obr. 62 dokazuji, Zze poznatky uvedené v pfedchozim odstavci
jsou platné i zde. Plati tedy, Ze signaly s kratkou Sifkou impulsu zpUsobuji snizeni
zisku metody integrace, signaly s vnitfni fazovou modulaci vykazuji horSi
pravdépodobnost detekce vlivem rozprostfeni spektra do nékolika vystupnich kanala
a nejhorsi detekéni schopnost pfijimace je zaznamenana pro impulsy s fazovou
modulaci Frankovym kédem. U kratkych fazové modulovanych impulsu vidime (obr.
60 a obr. 62), Ze hodnota zisku integrace je dokonce zaporna.
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Obr. 55 Pravd épodobnost detekce signalu pomoci STFT (vahovani fil  trem) s nekoherentni
integraci jako funkce SNR pro délku integrator G 1 (modra), 4 (zelend) a 16 ( ¢ervena). Impuls bez
vnit ini modulace, PW = 10 ps (vlevo), PW =1 ps (vpravo)

0 A5 a0 5 0
SNR[dB]

Obr. 56 Pravd épodobnost detekce signalu pomoci STFT (vahovani fil  trem) s nekoherentni
integraci jako funkce SNR. Impuls bez vnit  ¥ni modulace, PW = 0,3 ps.
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Obr. 57 Pravd épodobnost detekce signalu pomoci STFT (vahovani fil  trem) s nekoherentni
integraci jako funkce SNR. Impuls s linearni frekve  néni modulaci se zdvihem 10 MHz,
PW =10 ps (vlevo), PW =1 us (vpravo).

20 15 -10 ] 0

SNR [dB]
Obr. 58 Pravd épodobnost detekce signalu pomoci STFT (vahovani fil  trem) s nekoherentni
integraci jako funkce SNR. Impuls s linearni frekve  néni modulaci se zdvihem 10 MHz,
PW = 0,3 ps.
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SNR[dB] SNR[dB]
Obr. 59 Pravd épodobnost detekce signalu pomoci STFT (vahovani fil  trem) s nekoherentni
integraci jako funkce SNR. Impuls s fd&zovou modulac i Barkerl3, PW = 10 ps (vlevo),

PW =1 pus (vpravo).
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SNR [dB]
Obr. 60 Pravd épodobnost detekce signalu pomoci STFT (vahovani fil  trem) s nekoherentni
integraci jako funkce SNR. Impuls s fdzovou modulac i Barkerl3, PW = 0,3 ps.
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Obr. 61 Pravd épodobnost detekce signalu pomoci STFT (vahovani fil  trem) s nekoherentni
integraci jako funkce SNR. Impuls s fazovou modulac i Frankovym kédem,
PW =10 ps (vlevo), PW =1 us (vpravo).
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Obr. 62 Pravd épodobnost detekce signalu pomoci STFT (vahovani fil  trem) s nekoherentni
integraci jako funkce SNR. Impuls s fdzovou modulac i Frankovym kédem, PW = 0,3 ps.

8.2.4 Polyfazova banka filtrd

STFT uvedenou v pfedchozich odstavcich mizeme rovnéz chapat jako banku filtrd,
kde kazdy jeden vystupni kanal je v podstaté vystupem z pfisluSného filtru banky.
Kdyz se podivame na vztah (89) vidime, Ze ¢ast v sumé bez nasobeni komplexni
exponencialou odpovida vztahu pro ur€eni vystupu digitalniho filtru, tj. nasobeni
odpovidajici ¢asti vzorkd signalu koeficienty filtru. Realizaci algoritmu STFT tak
muazeme graficky vyjadrit podle obr. 63, kde vstupni vzorky signalu jsou cyklicky
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pfepinany na pfislusnou vétev filtru a posléze pokracuji dale do vypoctu FFT. Takto
realizovana struktura filtru je oznacovana jako polyfazova, kde puavodni impulsni
odezva h(n) je rozdélena do nékolika paralelnich stejné délky. Nahradu polyfazovym
filtrem Ize provést v pfipadé, Ze je vystup filtru decimovén v €ase, tj. na jeho vystupu
je urcity pocet vypoctenych hodnot periodicky vynechavan a neplatni se. Aplikujeme
pfitom jednu ze zakladnich identit systém( se zménou vzorkovaci rychlosti [48]
uvedenou v obr. 64.

. x(2R)  x(R)  x(0) heln]
. x(2R+1) x(R+1) x(1) hi[n]
1 -
< .. X(2R+2) x(R+2) x(2) hafn] FET
délka R
. X(3R-1) x(2R-1) x(R-1) healn]
Obr. 63 Polyfazova banka filtr
x[n] va[m] [m] x[n] Va[m] [m]
> m Hz e M |2 RV

Obr. 64 Decima ¢€ni identita

Vyuziva se pfitom pfehozeni pofadi decimace a filtrace, coZ je velice vyhodné
zejména u filtr s mnoha koeficienty a zaroven vysokou decimaci vystupniho signalu.
Pocet paralelnich vétvi do kterych odezvu rozdélime je dan faktorem decimace, jejich
délka potom podilem poctu koeficientd (. délka impulsni odezvy) a faktoru
decimace. Ztoho plyne, Ze pro plné vyuZiti vyhody polyfazové implementace
decimacéniho filtru je vhodné volit soudélny pocet koeficientd a faktor decimace.
V pfipadé jejich nesoudélnosti je totiz nutné posledni vétev polyfazové realizace filtru
doplnit jednotkovymi koeficienty na stejny pocet jako maji zbylé vétve. Hlavni
vyhodou je vyrazné snizeni vypocetnich narokd. U standardniho filtru je nutné
provést v kazdé vzorkovaci periodé vstupniho signalu takovy pocet nasobeni
a souctu jako je délka impulsni odezvy. Vystupni signal je pak ale decimovan
a vyuZzito je jen malo z ur€enych hodnot. Polyfazovy filtr po€et provedenych nasobeni
a souctu béhem jedné vzorkovaci periody vstupniho signalu redukuje v poméru
odpovidajicim faktoru decimace. Ur€uji se totiz pouze ty vystupy filtru, které budou
vyuzity. Jednoduchy pfiklad struktury standardniho proti polyfazovému decimacnimu
filtru je na obr. 65.
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Vyznamnou charakteristikou uvedené realizace kanalovani je nemoznost volby
faktoru decimace nezavisle na délce FFT jako tomu bylo v pfedchozich pfipadech
vdhovani STFT. Standardni polyfazovy filtr realizuje tzv. kritickou decimaci,
kdy decimacni faktor odpovida poctu paralelnich vétvi filtru a zaroven je roven délce
nasledné aplikované FFT. Neni proto mozné s vystupnimi kanaly pracovat
samostatné a k jednoznacnému ur€eni frekvence signalu musime vzdy porovnat
vystupy ze sousednich kanalu.

Celociselné sniZzeni faktoru decimace lze dosadhnout tim, Ze vstup polyfazového filtru
neni pfepinan tradi¢nim zpasobem pro kazdy vzorkovaci interval stejné, ale rozdilné
napfiklad pfi lichém a sudém taktu vzorkovaciho cyklu [56]. Snizime tak faktor
decimace z kritické hodnoty na polovinu. Abychom mohli srovnavat vysledky
pravdépodobnosti detekce a zaroven také kvali nasledné extrakci parametr signalu
(v pfipadé decimace 64 bychom méli problém se stanovenim parametr( u kratkymi

impulst) zvolime faktor decimace jako Ctvrtinu poctu kanald, tedy 16.

x[n] y[m]
> M Hol[z]
z! Y H4[z]
x[n] y[m]
> H[z] - M — —
z! Y Ha[z]
z’ M Him-1[2]

Obr. 65 Klasicka realizace filtru s decimaci vystup ~ u (vlevo) a realizace stejné funkce
polyfazovym filtrem (vpravo)

Prvnim krokem navrhu polyfazové banky filtrd je opét realizace zakladni dolni
propusti, jejiz charakteristika urCuje prabéh spektralni odezvy jednoho kanalu.
Budeme ji navrhovat se stejnymi parametry jako v pfedchozim odstavci, tedy
propustné pasmo 3,125 MHz s maximalnim zvinénim 1 dB, potlaenim kmitoctl
mimo propustné pasmo 90 dB od frekvence 6,25 MHz. Pozadovany pocet koeficientl
389 urcenych ze vztahu (96) budeme pfi realizaci polyfazové banky zaokrouhlovat

na nasobek poctu pozadovanych kanall. Nabizi se tak velmi blizka nizSi hodnota
384, pfi které docilime nepatrné mensi potlaeni v zadrzném pasmu (cca 88,5 dB).
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Kazda z paralelnich vétvi polyfazové realizace filtru bude pak mit délku Sest™'.
Modulova charakteristika navrzené banky filtrd je na obr. 66. Vidime, Ze hodnota
zvinéni v propustném pasmu je narozdil od obr. 54 jeden decibel a v podstaté se tak
shoduje se zvinénim u STFT vAhované Taylorovym oknem délky 64 vzorka (viz
zeleny prubéh).

0 - T T . ; . 0-
A0+ k 02t
207 04t
30+

0.6

40}

S0

60

Vykon [dB]
Vykon [dB]
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i
I
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!
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I
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\
]
]
\
\
]
\
\
1
\
1
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Obr. 66 Modulovéa charakteristika vSech kanal & pro polyfazovou banku filtr @ (vlevo), detail
propustného pasma kanalu se st fedni frekvenci nula (vpravo). Sedou  €arou jsou nazna &eny
charakteristiky ostatnich kanal G, éerven é je vyzna éena Sifka pasma kanalu kolem nulového

kmito étu, zelena €ara je srovnani pr ibéhu s Taylorovym oknem pouZitimd Five.

Stejné jako v predeslych dvou pfipadech provedeme vyhodnoceni pravdépodobnosti
detekce signalu pomoci numerické simulace. Vysledky jsou uvedeny v obr. 67
azobr. 74. Také v pfipadé tohoto algoritmu uréeni Casové-frekvenéni distribuce

v rv

vidime, Ze pro signaly s malou Sifkou impulsu je zisk integrace maly, pro fazové

v

modulované signaly dokonce zaporny, ¢emuz nepomohl ani nizsi uzity decimacni
faktor.

' v nagem pripadé, kdy nechceme pouzit kritickou decimaci, je realizaci polyfazového filtru nutno
rozSifit a vzdy vlozit mezi koeficienty takovy pocCet zpozdéni, abychom zvysili vzorkovaci rychlost
vypoctu FFT (viz [54], kap. 13.9.). ZpoZdéni ale neméni naro¢nost realizace filtru (nepfibyvaji

matematické operace) a proto uvazujeme i dale s délkou jednoho subfiltru 6.
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SNR[dB] " SNR[dB]

Obr. 67 Pravd épodobnost detekce signalu polyfadzovou bankou filtr U jako funkce SNR.
Impuls bez vnit ini modulace, PW =10 ps (vlevo), PW =1 us (vpravo).

_ -0 5 0
SNR[dB]

Obr. 68 Pravd épodobnost detekce signalu polyfazovou bankou filtr U jako funkce SNR.
Impuls bez vnit ¥ni modulace, PW = 0,3 ps.
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" SNR[dB] _ " SNRJdB]

Obr. 69 Pravd épodobnost detekce signalu polyfazovou bankou filtr U jako funkce SNR.
Impuls s linearni frekven €ni modulaci se zdvihem 10 MHz,
PW =10 ps (vlevo), PW =1 ps (vpravo).

_m : u
SNR {dB]

Obr. 70 Pravd épodobnost detekce signalu polyfazovou bankou filtr U jako funkce SNR.
Impuls s linearni frekven €ni modulaci se zdvihem 10 MHz, PW = 0,3 ps.
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" SNRJdB] _ SNR[dB]

Obr. 71 Pravd épodobnost detekce signalu polyfadzovou bankou filtr U jako funkce SNR.
Impuls s fazovou modulaci typu Barkerl3, PW =10  ps (vlevo), PW =1 ps (vpravo).

1 T T
—-o---01=1
09k SR 0,4
|]3 ............ _"_03=1ﬁ
07L ............... ......... 1
[T 3 R ............... ............... ........ 1
- E : 1
L 05F [T ............... Lot g
[T U .............. .............. ..... o
03l .............. ..............
D2F
DAk S
20 15 10

SNR[dB]

Obr. 72 Pravd épodobnost detekce signalu polyfadzovou bankou filtr U jako funkce SNR.
Impuls s fazovou modulaci typu Barkerl3, PW =0,3  ps.
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Obr. 73 Pravd épodobnost detekce signalu polyfadzovou bankou filtr U jako funkce SNR.
Impuls s fazovou modulaci Frankovym kédem, PW = 10 Us (vlevo), PW =1 us (vpravo).
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Obr. 74 Pravd épodobnost detekce signalu polyfadzovou bankou filtr U jako funkce SNR.
Impuls s fazovou modulaci Frankovym kédem, PW = 0,3 Us.

8.2.5 Porovnani

Porovnani vysledkd vSech uvedenych metod detekce signalu, tj. v asové oblasti a
pomoci Casové-frekvencni distribuce realizované tfemi zplUsoby, provedeme
odectenim hodnoty SNR pro pravdépodobnost detekce 95%. Grafické vysledky jsou
tak reprezentovany jedinou hodnotou uvedenou v tab. 1.

Detekce signalu v ¢asové oblasti bez uvazovani skupiny vzorku (v tabulce oznaceno
jako N=1) je samoziejmé& mimo jakykoliv zajem a hodnota slouzi pouze jako
informacni. Pfi dostate¢né dlouhém d&asovém okné ve kterém jsou vzorky

Strana 90 z 127



pozorovany, jiz ale muzeme dosahnout pfiznivych hodnot. Délka okna 64 vzork(
pfi pouzité vzorkovaci rychlosti odpovida 160 ns a pokles zisku integraci by byl tedy
az pro signaly s mensi Sifkou impulsu. Naro¢nost toho zplsobu detekce pfitom
zUstava oproti metoddm s vypoctem Casoveé-frekvenéni distribuce minimalni (soucet
64 vzorkd). Nesmime ale zapomenout, Ze detekce je jen jednim z prvkl Fetézce
zpracovani, a je proto logické na tomto misté zminit napfiklad problémy v pfipadé
soucasného pfijmu vice signald. Detekce jako takova samoziejmé bude fungovat, ale
nastanou problémy s extrakci parametrd signalu (ur€eni nosné frekvence, Sifky

impulsu, atd.).

Tab. 1 Potfebny odstup signalu od Sumu pro dosazeni pravd  épodobnosti detekce 95%.

N=64 -0,25
‘g [ N=32 1,79
8 g[N=16 4,10

N=1 14,00

Délka int. 0.=1 0,=4 0,=16

PW[ws] | 0,3 1 10 | 03 1 10 | 0,3 1 10

Nemod. 2,12 | -381| 6,01 | -493 | -7,64 |-10,56 | -5,50 | -9,71 | -13,57
T S| LFM 1,72 | -319| -531 | -4,44 | -6,90 | -9,72 | -4,95 | -8,92 | -12,85
S| Barker13 | 0,01 | -284| -596 | -1,65 | -6,03 [-10,44 | -1,23 | -8,39 | -13,35

Frank -0,22 | -254 | -589 | -0,90 | -5,89 |-10,33 | -0,49 | -7,72 | -13,38
_ ||Nemod. -454 | -6,41 | -9,19 | -5,63 | -7,56 |-10,64 | -5,52 | -9,22 | -13,60
% LFM -4,00 | -6,23 | -8,89 | -4,86 | -6,76 |-10,08 | -4,82 | -8,22 | -13,21
T | Barkert3 | -0,87 | -5,82 | -9,16 | 0,08 | -6,21 |-10,40 | 0,24 | -7,62 | -13,34
(|7’ Frank -0,53 | -5,32 | -9,15 0,53 | -6,21 |-10,45 0,64 | -6,93 | -13,28

Nemod. -4,62 | -6,79 | -9.64 | -4,79 | -7,65 |-10,52 | -5,62 | -9,83 | -13,61
N ollLFm 414 | 6,20 | -8,94 | -3,92 | -7,09 | -9,49 | -4,69 | -8,58 | -12,56
%é Barkerl3 | -0,56 | -5,76 | -9,47 | -0,13 | -6,09 |-10,25| 0,62 | -8,06 | -13,17
. Frank -0,34 | -5,40 | -9,45 0,13 | -5,70 |-10,16 1,13 | -6,96 | -12,98

Naproti tomu metody detekce z Casové frekvenéni distribuce dosahuji vyznamnych
hodnot zisku zejména pro delSi signdly, kdy stejnou pravdépodobnost dostavame jiz
pfi SNR pod -13 dB u integratoru s 16 vzorky.

Ze vzajemného srovnani metody STFT s vahovanim filtrem a polyfazovou bankou
filtrd 1ze odedist (viz modfe vs. Zluté zvyraznéné hodnoty v tab. 1) niZSi potfebny
SNR u polyfazové banky v pfipadé nemodulovaného resp. frekvenéné
modulovaného impulsu s Sitkou 1 a 10 ps. Rozdil neni nijak vyrazny (do 0,9 dB).
V pfipadé fazové modulovanych signalli, zejména pro integratory s délkou 4 a 16, je
situace naopak pFiznivéjSi u STFT s vahovanim filtrem, ani zde nejsou rozdily
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vyznamné (do 0,3 dB). Obé metody dle oCekavani ale pfinasi podstatny zisk (cca
3 dB) v pfipadé integratoru délky jedna oproti STFT s vahovanim oknem. Projevuje
se totiz snizeni hodnoty Sumového vykonu v jednotlivych kanalech spektrogramu
jako disledek mensi Siftky pasma pouZzitého okna. U integrator( vySSich délek jsou
vysledky prakticky totozné, az na lepSi (nizsi) hodnoty potfebného SNR pro fazové
modulované signaly s malou Sifkou impulsu.

Tyto diskutované zavéry se tykaji pouze kvalitativni stranky. Pro moznost zhodnoceni
jednotlivych metod komplexnéji, je tfeba mit pfehled rovnéz o jejich vypocetni
narocnosti. Konkrétni hodnoty a metodika posuzovani jsou uvedeny v nasledujicim
odstavci.

8.2.6 Vypocetni naro¢nost

Porovnéani vSech tfi metod kanalovani z hlediska jejich vypoc€etni narocnosti
provedeme vyhodnocenim poctu operaci (nasobeni a s¢itani) za sekundu.

Metoda vahovani oknem z odstavce 8.2.2 ma pocet operaci dany nasobenim signalu
vahovaci funkci, vypotem FFT (nasobeni i scitani — viz napf. [53], kap. 10)
a integraci vystupu (pouze scitani). Poc¢et operaci bude tedy dan jako

Nsoui =ﬁ{3uogz L+ L(Oi +%j}

1 2

(99)

n

sowing

f
:MS(ZLIogz L+L)

Stejnymi operacemi je dana vypodetni narocnost i pfi vahovani STFT filtrem. Rozdil
bude pouze v délce impulsni odezvy (L = 512) filtru a nutnosti modifikovat vstup pfed
vypoctem FFT. Pfedpokladame vypocet FFT principem popsanym Vv odstavci O,
a musime tedy zapocitat kromé nasobeni oknem i soucty dané vztahem (98). PocCet
operaci je pak

Nsouta :ﬁ{3Rlogz R+ F(Oi +%j+ %
o4 (100)
f

n —M‘S(ZRlog2 R+ 1)

souw’ini

Realizace ¢asoveé-frekvencni distribuce polyfazovou bankou filtrd opét pouziva jinou
délku impulsni odezvy filtru (L = 384), navic se liSi decimaénim faktorem (M = 16).
Vypocetni naro€nost v po¢tech operaci za sekundu je potom dana vztahem
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Mo =H3Rlogz Rt '{OL%H
VAN (101)
f

nsowim} :_S(2R|092 R+ L)

M
Vycisleni vztaht (99) az (101) je uvedeno v tab. 2. PouZit4 jednotka FLOPS vyjadfuje
pocet operaci (s plovouci fadovou ¢arkou) za sekundu, jedna se o jednotku béznou

v pocitacové terminologii zavedenou pravé pro porovnani vykonnosti riznych typu

e

N1

dasledek kratkého pouZzitého okna. Naopak, nejvysSi pocet potfebnych nasobeni
vykazuje polyfazova banka filtri, coz je ale dano pouze nizSim faktorem decimace.

Tab. 2 Poc¢et operaci za sekundu pro jednotlivé realizace ~ €asov é-frekven éni distribuce signalu

Pocet sou ¢ta [FLOPS] Po ¢et nasobeni [FLOPS]
STFT s oknem 29,4-10° 16,6-10°
STFT s filtrem 39,7-10° 25,6-10°
Polyfazova banka 35,2:10° 28,8-10°

Hodnoty uvedené v tabulce rozhodné nejsou v dnesSni dobé nerealizovatelné, je ale
nutné pouzit paralelni zpracovani. Popsané metody ureni &asoveé-frekvencni
distribuce jsou pro paralelni implementaci velmi vhodné a mizZzeme tak vyuzit napfr.
zpracovani v programovatelnych logickych obvodech [57], jejichz vyvoj je navic
velice dynamicky a vypocetni kapacita stale rapidné narlsta.

8.2.7 Jiné zpusoby rozdéleni signélu do paralelnich kanéld

Popsanim tfi uvedenych zpusobl tvorby ¢&asové-frekvenéni distribuce nejsou
samoziejmé vyCerpany vSechny moznosti. Zejména pro maly pocet kanall jsou
k dispozici jiné efektivni algoritmy zaloZzené napfiklad na klasickém principu pfelozeni
frekvence signalu do pozadovaného pasma a nasledné filtrace. Vyhody spocivaji
predevsim v jednoduché implementaci ve zminénych programovatelnych logickych
obvodech. Jako jednoho zastupce této mnoZziny uvedme napfi. PFT (Pipelined
Frequency Transform) [55], ktera narozdil od dfive uvedenych algoritm(, poskytuje
volnost ve volbé Sifky pasma jednotlivych kanald.

Pro vysSi poCet kanall (=8) je ovSem banka filtrd s pouzitim FFT nejefektivnéjSim
nastrojem.

8.3 Meéreni frekvence

V této casti prace popiSeme extrakci jednoho ze zakladnich parametrl signalu,
nosné frekvence. V prostfedi s velkou signalovou hustotou jsou informace jako pravé
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nosna frekvence (kromé Sifky impulsu) vyuZivany k vzdjemné asociaci jednotlivych
detekovanych signalll napfi¢ pfijimacimi stanicemi, ¢imZ se sniZzuje mnoZstvi
moznych kombinaci vzniklych hyperboloidd pfi vypoctu polohy zdroje signalu.

8.3.1 Mez presnosti odhadu frekvence

Dolni Cramer-Raova mez uréeni frekvence vzorkovaného signalu za predpokladu
Sumu s Gaussovskym rozdélenim pravdépodobnosti, nulovou stfedni hodnotou
a rozptylem definovanym pomoci SNR je dana jako [58]

6

SNFUI\( r\i—l)Ezn’ (102)

var(?) =

kde N je pocet vzorkd signalu, ze kterych je frekvenci ur€ovana. Maximalnim
vérohodnym odhadem frekvence signalu, ktery se pro dostate¢nou hodnotu SNR
blizi k CRLB je (pfi uvazovani dostate¢ného poctu vzorkl signalu) poloha maxima
spektrogramu ([29], str. 195).

Spektrogramy ziskané jednou z metod uvedenych v pfedchozi kapitole maji relativné
velkou Sifku pasma 6,25 MHz. Standardni odchylka odhadu frekvence jako stfedni
frekvence kanalu spektrogramu s nejvySSim vykonem je rovna (predpokladame
rovnomeérné rozlozeni pravdépodobnosti frekvenci signalu)

\/(6, 25010) /12= 1,8/Hz. (103)

Nabizi se pouziti interpolace skute¢né polohy maxima z Grovné ostatnich kanall
spektrogramu, a tim i sniZzeni standardni odchylky. Hodnoty spektrogramu
v ostatnich kandélech nejsou ale dany jen skute¢nou frekvenci signalu, ale i jeho
¢asovym prabéhem a zejména pouzitou vahovaci funkci.

8.3.2 Odhad frekvence z prubéhu IFM

Vyhodné je pouzit misto maxima spektrogramu prabéh faze v jednotlivych vystupech
uréené cCasove-frekvenéni distribuce. PfimoCarou metodou je pfitom stanoveni
pribéhu okamzité frekvence (IFM) kazdého vystupniho kanalu distribuce jako

arg(STFT (n+ )M, §) - ard STFf nM, j}
271M |

IFM [n,k] = (104)
kde M je opét decimacéni faktor, arg oznacuje fazi pfisluSného vzorku a kanalu
distribuce. Nosnou frekvenci impulsu potom muzeme ziskat rGznymi metodami
primérovani pribéhu IFM mezi zacatkem a koncem impulsu. Jednoduchy
aritmeticky primér je jednou z moZznosti, dimysInéjSim zpusobem vahovéani se ale
muazeme vice priblizit k CRLB. Nejmensi vahu je nutné pfifadit vzorkim ze zacatku
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a konce impulsu, naopak vahu nejvyssi potom vzorkim uprostfed, kde ma signal
nejvyssi amplitudu a odhad frekvence je tak nejvérohodnéjsi.

Pro dostate¢nou hodnotu SNR se k CRLB muzZzeme pfiblizit odhadem frekvence
popsanym v [59], definovanym jako

~ 1 Ngiop—1
fe _ETn:ng:‘m w[n]OFM[n K], (105)

kde nsyar @ Nswop jSou vzorky oznalujici zaCatek a konec impulsu, k oznacuje
frekvenc¢ni kanal a pro vahovaci funkci plati

2
AWate
w[n] = A n=0,1..N- 2 N= R, - N, (106)

DalSi moznosti je pouziti hodnoty spektrogramu daného vzorku jako vahy, ¢imz opét
upfednostiiujeme hodnoty z prostifed impulsu pfed hodnotami z jeho néabézné
a sestupné hrany, navic také potlaujeme hodnoty pfechodu z jednoho stavu faze
do jiného v pfipadé fazovych modulaci. Nosnou frekvenci uréime jako

Nstop

> STFT n ROIFM] n §

D . (107)

c nstop

T N STFT 0 g

N=Nstart

8.3.3 Numericka simulace

Kvalitativné popiSeme odhady frekvence opét numerickou simulaci, nebot nas
zajima jejich chovani nejen pro hodnoty vysokého SNR, ale zejména pro jeho malou
velikost. Pouzijeme pfitom vystupy spektrogramu ziskaného pomoci vSech tfi metod
z kapitoly 8.2 vzdy pro integrator délky jedna, nebot tak budeme mit k dispozici vice
vzorkl IFM. Vysledky jsou opét zpracovany vykreslenim zavislosti standardni
odchylky uréené stfedni frekvence impulsu od jeho skute¢né hodnoty na SNR. Tfida
signalt se pfitom opét shoduje se skupinou uvedenou v kapitole 5.1. Monte Carlo
odbéhy simulace je vyhodnocena trojice zpusobu primérovani IFM, a to aritmeticky
prumér, vahovany pramér dle (105) a primér vahovany aktualni hodnotou
spektrogramu podle (107). Zavislosti pfesnosti odhadu na SNR jsou v obr. 75 aZ obr.
98, podobné jako u vysledkl presnosti uréeni TDOA jsou zde vykresleny, kromé
odchylky, i pribéhy stfedni hodnoty tak, abychom védéli ve kterych pfipadech jde
o odhad nevychyleny a kdy naopak chyba odhadu vykazuje nenulovou stfedni
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el

odpovidala minimalnimu SNR pro spolehlivou detekci signalu uréenou v kap. 8.2.

V souladu s ocekavanim je nejpresnéjSiho odhadu dosaZzeno pro nemodulovany
impuls, kdy nedochazi ke zméné nosné frekvence, ani skokové zméné faze a odhad
je tak stabilni. Metoda vazeného priméru dle hodnoty spektrogramu (107) v pfipadé
zminéného typu impulsu nema zadny pfinos, nebot jeji pfesnost neni nikdy lepsi nez
presnost dle (105) (v prubézich oznacen jako ,Kay"“). Pro vysoké hodnoty SNR resp.
kratké nemodulované impulsy je tento odhad frekvence pFesnéjsi nez odhad
aritmetickym priimérem (viz obr. 75 a obr. 76 resp. obr. 83 a obr. 84 a kone¢né obr.
91 a obr. 92).

Pro linearné frekvenéné modulovany impuls (obr. 77 a obr. 78, resp. obr. 85 a obr.
86, resp. obr. 93 a obr. 94) je z nenulové stiedni hodnoty chyby odhadu vidét, Ze se
jedna o odhad vychyleny. PFi€inou je asova zavislost nosné frekvence a jeji odecet
Vv jiném misté, nez stfed impulsu.

U fazové modulovanych impulst je odhad vahovanim hodnotami spektrogramu
nejpresnéjsi. V okamziku zmény faze a tim i nespravné hodnoty IFM je totiz velikost
spektrogramu v daném frekvenénim kanalu nizka. Stejné jako u linearné frekvenéné
modulovaného impulsu, i v pfipadé modulace Frankovym kodem, jsou odhady
nezavisle na typu metody vychylené.

Porovnanim presnosti vysledkd napfi¢ metodami ziskani c¢asové-frekvenéni
distribuce je vidét, Ze spolehlivy odhad v pfipadé dlouhych impulst poskytuje
spektrogram  ziskany vahovanim filtrem. Pro SNR=20dB je v pfipadé
nemodulovaného impulsu standardni odchylka nosné frekvence pouhych 90 Hz
(odhad ,Kay"), 3,56 kHz (spektrogram) resp. 5,25 kHz (primér). Vétsi odchylku oproti
zbylym dvéma metodam urcéeni spektrogramu mizeme pozorovat v pfipadé impulsu
s linearni frekvenéni modulaci, kdy dochazi k pfechodu signalu mezi jednotlivymi
frekvencnimi kanaly a vlivem kratké doby trvani impulsu pak algoritmus neni schopen
tuto zmeénu spravné zpracovat. Tento problém se neprojevuje u polyfazové banky
filtrd, kdy pracujeme s nizSim faktorem decimace, stejné jako u spektrogramu
ziskaného vahovanim oknem, kdy jsou kanaly mnohem SirSi, nez pfi vahovani
filtrem.
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Obr. 77 Standardni odchylka odhadu nosné frekvence
¢éni modulaci se zdvihem 10 MHz,

vahovanim oknem, impuls s linearni frekven
PW =10 ps (vlevo), PW =1 ps (vpravo).
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Obr. 78 Standardni odchylka odhadu nosné frekvence jako funkce SNR. Spektrogram stanoven
vahovanim oknem, impuls s linearni frekven  éni modulaci se zdvihem 10 MHz, PW = 0,3 ps.
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Obr. 85 Standardni odchylka odhadu nosné frekvence jako funkce SNR. Spektrogram stanoven
vahovanim filtrem, impuls s linearni frekven  €ni modulaci se zdvihem 10 MHz,
PW =10 ps (vlevo), PW =1 ps (vpravo).
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Obr. 86 Standardni odchylka odhadu nosné frekvence jako funkce SNR. Spektrogram stanoven
vahovanim filtrem, impuls s linearni frekven  éni modulaci se zdvihem 10 MHz, PW = 0,3 ps.
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vahovanim filtrem, impuls s modulaci Frankovym kéde m,
PW =10 ps (vlevo), PW =1 ps (vpravo).
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Obr. 91 Standardni odchylka odhadu nosné frekvence jako funkce SNR. Spektrogram stanoven
polyfazovou bankou filtr G, impuls bez vnit ¥ni modulace, PW = 10 ps (vlevo), PW =1 ps (vpravo).
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Obr. 92 Standardni odchylka odhadu nosné frekvence jako funkce SNR. Spektrogram stanoven
véhovanim filtrem, impuls bez vnit  fni modulace, PW = 0,3 ps.
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Obr. 93 Standardni odchylka odhadu nosné frekvence jako funkce SNR. Spektrogram stanoven
polyfazovou bankou filtr G, impuls s lineérni frekven €éni modulaci (zdvih 10 MHz),
PW =10 ps (vlevo), PW =1 ps (vpravo).
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Obr. 94 Standardni odchylka odhadu nosné frekvence jako funkce SNR. Spektrogram stanoven
polyfazovou bankou filtr G, impuls s linearni frekven  €éni modulaci (zdvih 10 MHz), PW = 0,3 ps.

Strana 106 z 127



; PRl el e
300 _’_ “°' ......... o i i i, i e —fpe e
ff‘o’ ...a.--ﬂﬁ"‘ : 2500 ~
4= : :
PH0Ffee .............. ............................................
g 5 5 — o Kay 2000
: : —— Spektrogram
200 —2& = Prumer
5 é 5 ' -
; ; ; W 1500
5 ; : T
K H ]
: R : =
: : : [a)
5 : : 1000
: 5 : 500
5']_.\ .............. ........................................... -
ob e - : 0
1 1 i 1 1
5 0 5 10 15 20

SNR[dB]

Obr. 95 Standardni odchylka odhadu nosné frekvence
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Obr. 97 Standardni odchylka odhadu nosné frekvence jako funkce SNR. Spektrogram stanoven
polyfazovou bankou filtr @, impuls s modulaci Frank, PW =10 ps (vlevo), PW =1 ps (vpravo).
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Obr. 98 Standardni odchylka odhadu nosné frekvence jako funkce SNR. Spektrogram stanoven
polyfazovou bankou filtr G, impuls s modulaci Frank, PW = 0,3  ps.
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9 ZAVER

Tato disertacni prace se vénuje nékolika oblastem dislicového zpracovani signalu
pasivnich sledovacich systém(. Jeji text je obsahové zaméfen na popis vlastnosti
a vybéru algoritml pro skupinu ¢asomeérnych systému. Jen okrajové jsou zminény
ostatni principy pasivni lokalizace, tj. systémy sméromérné a koherentni.
Sméromeérné systémy mohou pfitom s Casomérnymi sdilet nékteré metody, zejména
detekci a extrakci parametrd signalu. Méfeni sméru je potom provedeno napriklad
algoritmem MUSIC [60] ¢i ESPRIT [61]. Systémy koherentni jsou principem své
¢innosti od ¢asomeérnych i sméromérnych relativné vzdalené, zejména kvuli praci se
signdlem se spojitou nosnou vinou, na druhou stranu ale i u nich je tfeba méfit ¢as
pfichodu a obvykle i smér. Proto mizeme nalézt univerzalni spole¢né principy, které
se vyskytuji napfi¢ vSemi uvedenymi principy pasivni lokalizace.

Prace obsahuje pfedevsim teoretické rozbory, matematické popisy a jeji hlavni
napini jsou vysledky numerickych simulaci vybranych perspektivnich algoritma
zpracovani signalt. Technologické pokroky na poli hardwaru uréeného k digitalizaci
signalu a naslednych vypocetnich nastroju vytvafi realné predpoklady pro jejich
uspésnou spole¢nou implementaci do jediného zafizeni, které bude poskytovat vySsi
uzitné vlastnosti v roviné spolehlivosti, odolnosti proti elektromagnetickému ruSeni &i

adaptability ve formé rychlé zmeény konfigurace dle aktualni situace.

9.1 Model p Fijmu signalu

Byl vytvofen pocitaovy model pfijmu signalu v prostfedi Matlab. Tento dale slouzi
k vyhodnoceni pfinosu jednotlivych probiranych algoritmd. Jeho soulasti je
generator vzorka komplexni obalky impulsniho signélu a Sumu. Model prfedpoklada
Sum s Normalnim rozdélenim pravdépodobnosti s nulovou stfedni hodnotou, velikost
rozptylu je dana poZadovanym SNR. Tfida zvolenych impulsnich signélt zahrnuje
signdl bez wvnitroimpulsni modulace, impuls s linearni frekvenéni modulaci
s definovanym frekvenénim zdvihem a impulsy s fazovou modulaci, konkrétné
posloupnosti Barkerl3 a Frankovym kodem. Jeji rozSifeni na dalSi existujici fazove
modulace je velmi jednoduché a staCi definovat prabéh okamzité faze v ramci
impulsu.

Prijimaci fetézec je v modelu reprezentovan velice jednoduse - filtraci odpovidajici
pouziti mezifrekvenéniho filtru. Nejsou tak modelovany rizné projevy nelinearit
prfedfazenych sméSovacl, zesilovacld a dalSich analogovych komponentl, coz
ovSem neznamend, Ze jejich vliv zUstal v praci bez povSimnuti. Bylo ale opravnéné
predpokladano, ze proti projeviim Sumu je jejich G&inek na prezentované vysledky
marginalni. Proces vzorkovani signalu je simulovan odbérem vzork( v case
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definovaném vzorkovaci periodou a neni modelovan aZz do arovné kvantovani
amplitudy. To je opét do urc€ité miry nahrazeno generovanym Sumem. Pfi spravné
navrzeném pfijimacim fetézci, jsou totiz projevy kvantovani eliminovany, protoze
nizsi, nez amplituda tepelného Sumu generovaného systémem. Potom lze fici, Zze
vyznamnéjSi nez projevy kvantovani signalu vzorkovacem, bude vliv pouzité
vypocetni aritmetiky. PoCitd se totiz s implementaci algoritmd do prostfedku
pracujicich v aritmetice s pevnou fadovou ¢arkou, kdy je tfeba spravné volit bitovou
Sifku slova jednotlivych uzitych komponent. Vliv aritmetiky s pevnou fadovou ¢arkou
v textu neni zminén a je jednim z namétd na dalSi vyzkum predchazejici realizaci
zafizeni.

9.2 Méfeni éasu pFichodu

Pfesnost méfeni ¢asu prichodu byla prvni zkoumanou veli€¢inou. Vyhodnocena je
jako funkce SNR obou signall pfi nastavenych dalSich parametrech simulace (typ
modulace, faktor decimace).

Vysledky simulaci detektoru s adaptivnim prahem, ktery pouziva demodulovany
a v Case decimovany prabéh amplitudové obdlky signalu ukazuji, Ze tato metoda
pavodné zavedena v analogovych pfijimacich, mGze nalézt uplatnéni i v pfipadé
implementace do Cislicové podoby. Na druhou stranu musime zminit, Ze spravna
funkce detektoru vyZaduje urcitou minimalni hodnotu SNR obou signall. Chyba
TDOA se pohybuje od 15 ns, pavé pro minimalni SNR rovném 9 dB, az do jednotek
nanosekund pro SNR 24 dB. Jeji velikost roste s prodluzujici se nabéznou hranou
impulsu, protoZze dochazi k vétSimu ovlivnéni tohoto pfechodu vzorky Sumu. Vliv
modulace by mél byt na prvni pohled zanedbatelny, vzdyt pracujeme pouze
s amplitudou signalu. Presto jsou ale vysledky dle typu modulace rizné. U modulaci
fazovych totiz dochazi ke skokové zméné amplitudy obou kvadraturnich slozek.
Vlivem Sumu a konec¢né rychlosti zmény faze v pfijimacim fetézci ale vznika pokles
v pribéhu okamzité amplitudy v mistech fdzovych zmén a tim k moZznosti ovlivnéni
funkce detektoru. Tento projev nabyva na vyznamu zejména u kratkych impulsu.

Jinym vySetfovanym zpusobem uréeni TDOA je vzajemna korelace amplitudovych
obalek signall. Opét se jedna o prlibéhy decimované v ¢ase na nizsi vzorkovaci
rychlost nez je puvodné vzorkovan mezifrekvenéni signél. Touto metodou je dle
vysledkd simulaci mozné uréit TDOA i pro signaly se SNR rovnym 3 dB, coz
predstavuje zisk 6 dB, nebo chceme-li, zvySeni dosahu systému ve vzdalenosti
na dvojnasobnou hodnotu. | v pfipadé korelace potom muZeme pozorovat projev
poklestu amplitudové obalky fazové modulovanych impulsu, které vedou k ostfejSimu
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maximu korelacni funkce a tedy presnéjSimu odec¢tu TDOA, neZ u nemodulovanych
impulsa.

Poslednim zplasobem stanoveni TDOA podrobenym numerické simulaci je,
na prenos signalt z jednotlivych senzord systému na méfici stanici, nejnaro¢néjsi
metoda. Ta spocCiva ve vypoCtu vzajemné korelacni funkce komplexnich obalek
signalt. Odhad TDOA je v tomto pfipadé, stejné jako u korelace amplitudovych
obalek, nevychyleny a velikost standardni odchylky se asymptoticky blizi k nulové
hodnoté pro vysoké SNR. S relativné malou chybou jsme timto zpusobem schopni
vyhodnotit i pfipady, kdy vykon jednoho ze signall bude nizSi nez vykon Sumu

(SNR = -3 dB).

9.3 Detekce signalu

Detekce signélu by logicky méla byt zafazena pfed stanoveni €asu prichodu.
Casomérny systém ovSem muze byt kromé funkce lokalizace polohy zdroje signalu
také urcen k detekci a extrakci parametrd i v pfipadech, kdy nebude schopny sestavit
feSeni v hyperbolickém prostoru a polohu stanovit. Z tohoto ddvodu je simulacemi
ovéfena i moznost detekce signall se zapornym SNR.

Jako prvni jsou teoreticky odvozeny prubéhy pravdépodobnosti detekce signalu
z ¢asového prabéhu amplitudové obalky. Od nejjednodusSiho zplsobu porovnavani
kazdého vzorku s nastavenym prahem kdy je pro 95% pravdépodobnost detekce
a danou pravdépodobnost faleSného poplachu tfeba SNR kolem 14dB, az
po integraci 64 po sobé jdoucich vzorku, kdy je k dosazeni stejné pravdépodobnosti
detekce tfeba SNR jen -0,25 dB.

Pfesunem z ¢asového prubéhu signalu do jeho distribuce v roviné ¢as-frekvence se
dostaneme k jesté nizSim hodnotdm SNR. Detekce pak probiha porovnanim hodnot
spektrogramu s nastavenou hodnotou prahu. Numerické simulace v tomto pfipadé
poslouZzily nejen k nalezeni zavislosti pravdépodobnosti detekce na SNR signalu, ale
i k samotnému nalezeni prahovych hodnot. Jejich analytické vyjadfeni je totiz
prakticky nemozné.

K dalSimu zvySeni efektivnosti algoritmu byla pouZita metoda nekoherentni integrace,
kdy jsou podobné jako u integrace v C&asové oblasti, akumulovany vzorky
spektrogramu v ose Casu. Vysledky v této Casti textu jsou velice slibné, nebot
detekce je mozna v pfipadé vSech druhd signalu z pouzité tfidy i hluboko pod Sumem
(az -13 dB pro dlouhé impulsy).

Popsany byly tfi zpGsoby ziskani ¢asoveé-frekvenéni distribuce, které vice ¢ méné,
sniZzuji vypocetni naro¢nost tohoto procesu. Velice efektivnim zpusobem se jevi
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pouziti polyfazové banky filtrG pfi jejimz teoretickém popisu byly pomoci blokovych
schémat zminény i mozné zpusoby implementace.

9.4 Odhad nosné frekvence

Poslednim parametrem signalu u kterého byly zkoumany moZnosti stanoveni je
nosna frekvence. PFfimo se nabizi vyuZiti prdbéhu ziskané <&asové-frekvenéni
distribuce, resp. z faze jejich vzorkl v jednotlivych kanalech uréeny pribéh okamzité
frekvence. Byly porovnany tfi rizné metody odhadu frekvence pro vSechny popsané
zpusoby ziskani ¢asoveé-frekvencéni distribuce. OdliSnost jednotlivych metody pfitom
spocCiva v rizném vahovani prabéhu okamzité frekvence v ramci trvani impulsu.

Dle o¢ekavani je nejpfesnéjSi odhad pro dlouhy impuls bez vnitfni modulace, kdy je
chyba uréeni nosné v fadu desitek Hz. Vyhoda vahovani prabéhu okamzité
frekvence aktualni hodnotou spektrogramu se naplno projevila v pfipadé fazové
modulovanych impulsu, kdy timto zplisobem dostdvame nejlepsi odhad. Nenulova
stfedni hodnota, tedy vychyleny odhad, byla zjisténa u frekvenéné modulovaného
impulsu a impulsu s fazovou modulaci Frankovym kédem.

9.5 Moznosti dalSi prace

Téma predloZzené disertacni prace je velice komplexni a bylo by prekvapivé, pokud
by v textu bylo beze zbytku vy€erpano. Zpracovani signalt je navic disciplinou velmi
dynamickou. Obvykle je totiz mozZnost implementace algoritm{ v realnych zafizenich
limitovana dostupnym vypocetnim vykonem. Ten se ale rapidné zvySuje s kazdou
novou generaci prostfedkd, at jiz v oblasti klasickych €i signalovych mikroprocesord,
nebo programovatelnych logickych obvodl. PFinaSi tak moznosti implementovat
metody dfive nepouzitelné.

V textu nebyly napfiklad nijak zkoumany moZnosti klasifikace typu signalu, ktera
stejné jako méfeni nosné frekvence, muze vyuzit prabéhu okam?zité faze. Na jeho
zakladé Ize rozhodnout (pomoci metod jako napf. LDA — Linear Discriminant Analysis
[62], PCA — Principal Component Analysis [63], i ICA — Independent Component
Analysis [64]) zda jde o signal bez vnitfini modulace, s frekvenéni modulaci resp.
modulaci fazovou, atd.

v rv

Jiz byla uvedena nutnost definice bitové Sifky jednotlivych prvka pouzitych
pfi realizaci algoritm( ve vypocetnich prostfedcich pracujicich s pevnou fadovou
¢arkou. | zde se jako idealni nastroj jevi aplikace numerickych simulaci v prostfedi
Matlab doplnéném o rozsifujici modul pro vypodty v pevné fadové Carce, Fixed-Point
Toolbox.
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